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RESUME 

 

 
 Cette thèse a pour but principal l'étude des architectures de décodage 

LDPC stochastique existant et de développer une nouvelle approche moins 

complexe et plus performante implémentable sur FPGA.  

 Dans le contexte des décodeurs LDPC à complexité réduite non 

stochastique, nous avons réalisé une nouvelle étude architecturale et nous 

avons développé une nouvelle variante de décodage LDPC basé sur l’ "Offset 

MIN-SUM algorithm" (OMS). L'architecture proposée offre une réduction de 

complexité supplémentaire et une diminution des temps de réponse, tout en 

conservant les performances du décodage.  

 De même pour l'approche stochastique, les récentes techniques du 

décodage LDPC et leurs complexités sont analysées sur le plan implémentation 

matérielle. Le but de cette nouvelle analyse est de déduire le rapport entre la 

performance et le taux d'utilisation des ressources logiques sur FPGA. Ainsi, 

nous avons conçu une nouvelle architecture de décodage LDPC stochastique 

complètement parallèle, qui permette la réduction de l'utilisation de la logique 

FPGA et l'amélioration de la convergence. La validation sur FPGA de Xilinx, de 

notre technique stochastique, a confirmé une  réduction supplémentaire 

d'utilisation de la logique FPGA et une amélioration de la convergence, même 

pour les codes courts. 
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ABSTRACT 

 

 

 The main target of this thesis is to study the existing stochastic LDPC 

decoding architecture and to develop a new efficient approach, with less 

complexity which can be implemented in FPGA devices. 

 For the non-stochastic reduced complexity LDPC decoders, we performed 

a new architectural study and we developed a new LDPC decoding variant 

based on the "Offset MIN-SUM algorithm" (OMS). The proposed architecture 

offers an additional complexity reduction and a latency decreasing, while 

maintaining the decoding performance. 

 For the stochastic approach, the recent techniques of decoding LDPC 

codes are treated with a new method to get the relationship between 

performance and FPGA logic utilization. Hence, we developed a new design of 

fully parallel stochastic LDPC decoding architecture, which allows the reduction 

of the FPGA logic utilization and the improvement of the convergence. The 

Xilinx FPGA validation of our stochastic technique confirmed a further reduction 

in FPGA logic utilization and improved the convergence, even for short codes. 
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 ملخص
 

 CPDL رميزفك الت  أنظمةالغرض الرئيسي من هذه الرسالة هو دراسة   
الحالية وتطوير نهج فعال جديد، أق ل    )ستوكاستيك(  العشوائية  بواسطة الطرق

 .ADPFبواسطة  التي يمكن تنفيذها  و  تعقيدا  
، عشوائية الغير التعقيد ق ليلة CPDLالترميز  بالنسبة إلى أجهزة فك   

  ةجديد CPDLالترميز   فك  مق اربةقمنا بإجراء دراسة جديدة وقمنا بتطوير  
(. وتقدم الهندسة  NSM" )MUS-NMM te SfOاستنادا إلى "خوارزمية  

، مع الحف اظ على أداء  الاستجابةوقت  المقترحة تخفيضا إضافيا في التعقيد وتق لل  
 .الترميزفك  

الترميز  فك    ، تم التعامل مع تقنياتستوكاستيك الحديثالنهج  لبالمثل ل 
CPDL   يوازيتتصميم م  ناجديدة. من ناحية أخرى، قدم طريقةهدف و  مع  

تحسين التق ارب.   و ADPFاستخدام    مساحة  بشكل كامل، والذي يسمح للحد من
ستوكاستيك لدينا و  التقنية  من صحة   ADPF xliliXالتجسيد بواسطة    أكد

وتحسين التق ارب، حتى بالنسبة   ADPFمزيد من انخف اض في استخدام  إلى    أدى
 قصيرة.ال للرموز

 
 
 
 

يك ت س ا توك س يز ال رم يز LDPC، ت رم ت ك ال ية : ف اح ت ف لمات م    ك
ظمة   . ADPF أن
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INTRODUCTION 
 

  

 

 Conjointement avec les progressions impressionnantes des ASICs, plusieurs 

nouvelles versions de circuits programmables et reprogrammables ont été 

développées, dans le but d'accélérer les processus de conceptions des systèmes 

électroniques et de réduire le temps et le coût de développement, tout en restant 

relativement compétitifs sur le plan de la rapidité d’exécution. Le problème est 

alors de pouvoir concevoir des systèmes, en fonction de différents paramètres tels 

que la complexité de l'architecture, le nombre de pièces à fabriquer ou le temps 

accordé. Les décodeurs LDPC ont profité de l’avancée de la technologie, pour 

renaître une deuxième fois.     

  

 Le décodage itératif est la nouvelle approche du décodage correcteur 

d’erreurs. Les codes LDPC "Low-Density Parity-Check" appartiennent aux codes 

correcteurs d’erreurs qui se rapprochent de l'efficacité de la limite de Shannon 

[1][2]. Le nom vient de la caractéristique de leur matrice de contrôle de parité qui 

contient un faible taux de "1" par rapport aux "0". Leur avantage principal réside 

d’une part,  dans leur performance qui est très proche de la capacité du canal bruité, 

et d’autre part dans leur temps de décodage pour des algorithmes complexes.  

 Sa première présentation par Gallager dans sa thèse de PhD date des années 

60 [3]-[4]. Mais en raison de manque de structure et la complexité de 

l’implémentation des codeurs et plus particulièrement l’implémentation des 

décodeurs, il a été ignoré, dans la plupart du temps [5]-[6]. Ces codes sont adoptés 

actuellement par différents standards de communications numériques (DVB-S2, 

IEEE 802.3an (10GBASE-T), IEEE 802.3ba,  IEEE 802.16, the IEEE 802.11 (WiFi) [7]-

[12].  
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 Il a été clairement prouvé qu'un débit plus élevé est atteint par des solutions 

de décodage entièrement parallèle, cependant elles impliquent une augmentation 

de utilisation des ressources FPGA et une élévation de la complexité matérielle. De 

nombreuses architectures de décodage LDPC stochastique et à complexité réduite 

sont élaborées, pour contourner ce désagrément. Plusieurs implémentations de 

décodage LDPC ont été explorées pour atteindre des résultats à haut débit. Les 

récentes approches du décodage LDPC stochastique ont confirmé leurs 

adaptabilités pour le décodage parallèle. De plus, pour une réduction 

supplémentaire de la surface de silicium, différentes architectures et stratégies de 

décodage LDPC, utilisant les méthodes stochastiques, sont proposées. 

 

 Néanmoins, une architecture optimisée pour un décodeur LDPC stochastique 

basé sur ASIC ne peut pas générer systématiquement une utilisation efficace de 

logique FPGA. Il est évident que la mise en œuvre ASIC d'un compteur à six bits 

nécessite moins de surface de silicium par rapport à une mémoire de 64 bits. 

Cependant, un résultat contraire est obtenu par la mise en œuvre sur un FPGA. Une 

implémentation d'une mémoire de 64 bits sur un FPGA de Xilinx, peut être routée 

en utilisant une seule LUT, contrairement à la mise en œuvre du compteur à six bits. 

  

 Le but de ce travail est d'étudier le décodage LDPC stochastique existant et de 

développer une nouvelle approche moins complexe et plus performante 

implémentable sur FPGA.  

 

Cette thèse est répartie en quatre chapitres : 

  

Le premier chapitre est consacré à la présentation de l’état de l’art, le principe 

et l'architecture du décodage LDPC classique. Les notions et les calculs, accomplis 

par l'algorithme de décodage LDPC présentée par Gallager sur le domaine des 

probabilités et  sur  le domaine logarithmique,  sont examinés. 
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 Le deuxième chapitre expose une nouvelle étude et analyse architecturale des 

décodeurs LDPC à complexité réduite, afin de proposer une nouvelle stratégie. Nous 

présentons dans ce chapitre, premièrement les décodeurs à complexité réduite et 

deuxièmement notre nouveau décodeur. L'étude touchera, le décodage LDPC avec le 

"MIN-SUM algorithm" (MSA), le décodage LDPC avec le "Normalized MIN-SUM 

algorithm" (NMS) et le décodage LDPC avec la variante du  "Offset MIN-SUM 

algorithm" (OMS). Notre nouvel algorithme de décodage LDPC est basé sur la 

variante du "Offset MIN-SUM algorithm" (OMS). L'objectif de l'approche développée 

est de modifier le traitement de mise à jour des nœuds de parité, en vue de réduire 

la complexité et de diminuer le temps de réponse, tout en conservant les 

performances du décodage. 

 

 Dans le troisième chapitre, les récentes techniques du décodage stochastique 

des codes LDPC sont traitées avec une nouvelle méthode et perspective. Ensuite, 

nous présentons une conception d'une nouvelle architecture de décodage LDPC 

stochastique qui permette la réduction de l'utilisation de la logique FPGA et 

l'amélioration de la convergence.  

  

Dans le quatrième chapitre, nous présentons les résultats d'implémentation et 

les comparaisons entre les architectures de décodage LDPC stochastique basées sur 

un FPGA. De plus, nous présentons la validation de notre technique qui permet plus 

de réduction d'utilisation de la logique FPGA et une amélioration de la convergence, 

même pour les codes courts.  

 

 La thèse se termine par une conclusion générale où nous commentons le 

travail effectué et nous proposons des améliorations et perspectives. 



 

 

CHAPITRE 1 

PRINCIPE DU DECODAGE LDPC 

 

 

 

 

1.1. Introduction 

 Le décodage itératif est la nouvelle approche du décodage correcteur 

d’erreurs. Les codes LDPC  "Low-Density Parity-Check" appartient aux codes 

correcteurs d’erreurs qui se rapprochent de l'efficacité de la limite de Shannon. Le 

nom "Low-Density Parity-Check" vient de la caractéristique de leur matrice de 

contrôle de parité qui contient un faible taux de "1" par rapport au taux de "0". 

Leur avantage principal réside d’une part, dans leur performance qui est très 

proche de la capacité du canal bruité et d’autre part, dans leur temps de décodage.  

 Ces codes sont adoptés  par différents standards de communications 

numériques.  Plusieurs algorithmes et architectures associées ont été élaborés 

pour l'implémentation du décodage LDPC. Ce chapitre est une introduction pour le 

principe et l'architecture du décodage LDPC classique. Les deux approches de 

calculs accomplis par l'algorithme de décodage LDPC présentées par Gallager sont 

exposées. La première approche effectue les calculs sur le domaine des 

probabilités. Dans la deuxième approche, le concept du "Log-Likelihood-Ratio" 

(LLR) est introduit, et les calculs sont effectués sur un domaine logarithmique. 

Cette approche est appelée généralement l'algorithme de somme produit "Sum-

Product algorithm" (SPA). Nous présentons dans la dernière partie de ce chapitre 

les performances de quelques codes de l'état de l'art du décodage itératif LDPC, 

avec l'utilisation de l'approche SPA.   
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1.2. Système de Communication et décodage 

 Une chaine de communication numérique peut être simplifiée par le 

synoptique de la Figure.1.1. Cette chaine est composée principalement de trois 

parties, l'émetteur, le récepteur et le canal de transmission.  Le canal est appelé 

fréquemment un canal bruité. 

 

 

Figure. 1.1. Chaine de communication numérique 

  

 Dans cette configuration, l'émetteur est constitué d'une source de production 

de messages ou d’information binaires b connecté à un codeur canal, insérant des 

bits de contrôle, suivant une technique de codage canal bien précise.  

 

 Le codage peut être considéré comme la production du mot codé x, utilisant 

l’équation suivante  

      

avec b vecteur d’information et G la matrice de codage. 

  

Codeur 
canal 

 

Canal de transmission 
Décodeur 

canal 

Utilisation 
Source de 

production 
de 

messages 

Émetteur Récepteur 

b 

x y 

𝒙  
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 Le mot codé x est transmis à travers un canal bruité, qui donnera à la sortie le 

mot bruité y. Ce dernier est le résultat d'ajout d'erreurs, à la variante modulée de x. 

Le décodeur canal du récepteur a pour fonction la correction de y pour récupérer 

le mot codé x, et par conséquent la récupération de l'information avant codage. La 

sortie du décodeur est le code estimé     de  x .           

 

 

1.3. Capacité du canal bruité 

 Depuis la publication des travaux de Shannon [1]-[2], jusqu'au début des 

années 90, on croyait  que les seuls codes capables de se rapprocher de la capacité 

canal sont des codes extrêmement longs. Cette longueur exceptionnelle impliquait 

une impossibilité de codage et de décodage dans la pratique. 

L’introduction des turbos-codes et des codes LDPC dans les années 90 a 

redémontré une deuxième fois l’exactitude des travaux de Shannon. Par 

conséquent, des performances proches de la capacité canal sont devenues 

possibles [13]-[15]. 

 Shannon a démontré qu'il est théoriquement possible de transmettre 

l’information à travers un canal bruité à condition que le débit de la transmission 

soit inférieur à la capacité du canal. Pour un canal Gaussien avec un bruit blanc 

additif de densité de puissance σ2 =N0/2, la capacité canal exprimée en 

"bits/second" est donnée par  

                  
 

  
  

avec P/σ2 est le SNR et W est la bande passante en Hertz. 

Cette expression analytique de capacité canal est obtenue pour une variable 

d’entrée qui suit une distribution Gaussienne (0,P).   
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 Généralement, on s'intéresse à une capacité canal en "bits/channel symbol" 

plutôt qu'en "bits/second". Une telle capacité de canal peut facilement être 

obtenue via la division de CShannon dans (1.1) par le débit de symboles de canal Rs 

(symboles par seconde). La capacité canal exprimée en "bits/channel symbol" est 

donnée par   

         
 

 
        

 

  
  

La Figure.1.2. illustre la variation de la limite de la capacité canal en fonction de 

Eb/N0, pour une variable d’entrée qui suit une distribution Gaussienne (0,P) et 

une variable d’entrée binaire modulée en BPSK (-1, +1). La ligne continue indique 

la limite de Shannon pour la modulation BPSK. La ligne discontinue donne la limite 

pour l'entrée avec la distribution Gaussienne.   

 

Figure 1.2 Variation de la limite de la capacité (limite de Shannon)  d'un canal avec un 

bruit blanc Gaussien additif pour une entrée non contrainte et est une entrée binaire 

modulée en BPSK. 
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  Le tableau 1.1 énumère les limites de Shannon Eb/N0, correspondantes aux 

rapports de codage sélectionnés, pour deux types de variables d'entrées. La 

première variable, est dite non contrainte, suit une distribution Gaussienne. La 

deuxième est une variable binaire modulée en BPSK.   

 

Tableau 1.1 Les limites Eb/N0 pour différents rapports de codage 

 

Rapport de Codage R 

Eb/N0 (dB) pour variable 

d’entrée avec distribution 

Gaussienne 

Eb/N0 (dB) pour variable 

d’entrée binaire modulée 

en BPSK 

0.05 

0.10 

0.15 

0.20 

0.25 

0.30 

1/3 

0.35 

0.40 

0.45 

0.50 

0.55 

0.60 

0.65 

2/3 

0.70 

0.75 

0.80 

0.85 

0.90 

0.95 

-1.440 

-1.284 

-1.133 

- 0.976 

- 0.817 

- 0.657 

- 0.550 

- 0.495 

- 0.333 

- 0.166 

0 

0.169 

0.339 

0.511 

0.569 

0.686 

0.860 

1.037 

1.215 

1.396 

1.577 

- 1.440 

- 1.285 

- 1.126 

- 0.963 

- 0.793 

- 0.616 

- 0.497 

- 0.432 

- 0.236 

- 0.030 

0.187 

0.423 

0.682 

0.960 

1.059 

1.275 

1.626 

2.039 

2.545 

3.199 

4.190 
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Si Eb est l'énergie moyenne par bit d'information et R et le rapport de codage, 

l’expression de la capacité en fonction de Eb/N0 , exprimée en "bits/channel 

symbol", sera donnée par 

         
 

 
        

    

  
  

Il faut noter qu'une communication fiable est possible à condition que R < C. La 

limite est pour R = C. Ainsi, la limite inférieure de Eb/N0 est exprimée par  

  

  
  

     

  
 

 Les nouvelles techniques de décodage utilisées actuellement, tels que les 

turbos-codes et surtout les codes LDPC, sont capables de fonctionner très près des 

limites de Shannon. Pour certains types de communications, telles que la 

transmission audio et vidéo, une communication sans erreur n'est pas vraiment 

nécessaire et un taux d'erreur de bits "BER" avoisinant le 10-3 est totalement 

toléré.  

Les paragraphes qui suivent sont consacrés aux principes et performances du 

décodage LDPC. 

 

1.4.  Représentation matricielle et graphique des codes LDPC 

 Les codes LDPC, comme tous les codes en bloc linéaires, peuvent être décrits 

par une représentation graphique ou par une représentation matricielle [16]. Le 

codage LDPC utilise la matrice génératrice (k,n) G, avec 

            

H est la  matrice de contrôle de parité. Pour les codes LDPC, la circuiterie de codage 

est relativement plus simple comparant à la circuiterie de décodage. 
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 Pour un code LDPC binaire (n, k), la taille de la  matrice de contrôle de parité 

H est donnée par (n-k)×n. Le mot codé x doit vérifier l’équation suivante 

             

x est composé de k bits d’informations et (n-k) bits de parité. La matrice H est 

caractérisée par deux nombres. Le premier nombre wr définit le nombre de 1 dans  

chaque ligne. Le deuxième nombre wc définit le nombre de 1  dans chaque colonne. 

  

 Les codes LDPC originaux  présentés par Gallager étaient réguliers et 

suivaient une construction particulière. Un exemple d'un code Gallager de 12 bits 

de long, avec  wr = 4 et wc = 3, est donné par la figure 1.3.    
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Figure. 1.3. Matrice H d'un code Gallager de 12 bits de long  

(wr = 4 et wc = 3) 

  

 Un exemple d'un code régulier MacKay Neal de 12 bits de long, avec  wr = 4 et 

wc = 3, est donné par la figure 1.4. Pour qu'une matrice de contrôle H soit à basse 

densité, il faut satisfaire simultanément deux conditions   wc << n   et  wr  <<  (n-k). 

  

 La représentation graphique est généralement nommée graphe de bipartie 

ou graphe de ‘’Tanner’’. Un graphe de bipartie possède deux groupes de nœuds de 

traitement, les nœuds de variable VNs et les nœuds de parité ou de contrôle CNs. 
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Le graphe de bipartie d’un code LDPC (n, k) est généralement composé de n nœuds 

de variable et de (n-k) nœuds de contrôle et des connexions reliant ces deux 

groupes. 
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Figure. 1.4. Matrice H d'un code régulier MacKay Neal de 12 bits de long  

(wr = 4 et wc = 3) 

  

 La figure 1.5 et la figure 1.6 exposent successivement une représentation 

matricielle et un graphe de ‘’Tanner’’ d'une petite matrice H pour un code de 6 bits 

de long avec wc = 2 et wr = 3.    

  

 Le nombre de connexions reliées à un nœud représente le degré du nœud. 

Nous désignons  dv pour le degré des VNs et dc pour le degré des CNs, ce qui 

signifie que wc = dv et wr = dc . Un "1" sur la matrice H est l’équivalent d'une 

connexion bidirectionnelle entre un VN et un CN.     

 

  *

  
  

  
  

  
  

  
  

  
  

  
  

+ 

 

Figure. 1.5. Matrice H avec dv = 2 et dc = 3 
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Figure. 1.6. Graphe de bipartie ou graphe de ‘’Tanner’’ 

 

 

1.5. Code LDPC régulier et irrégulier 

 Le code LDPC est considéré régulier si dc est constant pour chaque ligne et dv 

est constant pour chaque colonne, ce qui signifie que tous les VNs sont identiques 

et de même pour les CNs. Pratiquement pour un code régulier la relation entre dv 

et dc est exprimée par  

      
     

 
  

La matrice H de la figure 1.4 correspond à un code régulier avec dv=2   et dc=3   

Si dv n’est pas constant le code est considéré comme un code LDPC irrégulier.  

 

 

1.6. Décodage LDPC 

 Plusieurs travaux et études, sur l'amélioration des performances et sur la 

réduction de complexité des algorithmes employés dans les décodeurs LDPC, ont 

Nœuds de variable 

Nœuds de contrôle 
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été réalisés  indépendamment. C’est pourquoi, en trouve des différents noms pour 

le décodage LDPC. Le plus commun est l'algorithme de propagation de croyance, 

l'algorithme de message passant  et l'algorithme de somme produit SPA. 

 

 Les algorithmes de décodage correcteur d’erreurs LDPC sont basés sur le 

même principe, d’échange d’informations entre les nœuds de variable et les nœuds 

de parité, jusqu’à la récupération d’un code correcte ou l’accumulation du nombre 

maximum d’itérations [17]-[18]. La figure 1.7. présente un synoptique d’un 

décodeur correcteur d’erreurs LDPC.  La partie des nœuds de variable est 

constituée d’un nombre n de nœuds, égal à la longueur du code utilisé.    

 

 

 

Figure. 1.7. Synoptique d’un décodeur correcteur d’erreurs LDPC 

 

 

Interface  
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 La partie des nœuds de parité est constituée d’un nombre (m = n-k) de 

nœuds, égal à la longueur des bits de parité. Le vérificateur de parité possède m 

entrées reliées à la sortie des nœuds de parité. Il active l’interface de sortie en cas 

de présence d’un code correct. 

 

L’algorithme LDPC se résume par les étapes suivantes : 

1er étape :  le décodeur reçoit, après un passage par le canal de transmission, un 

code bruité.     

 L’interface d’entrée alimente les nœuds de variables. 

2éme étape :  Les nœuds de variable et de parité traitent et échangent les 

informations afin de corriger les erreurs causées par le bruit du canal 

de transmission. 

3éme étape  : L’interface de sortie fait sortir le code résultant (état des nœuds de 

variable) dans deux cas. 

 1 : Le vérificateur de parité détecte un code correct 

 2 : Le décodeur atteint le maximum des itérations.    

 

 La 2éme étape de l’algorithme LDPC d'échange d'information et de traitement, 

effectuée par les nœuds de variable et de parité, représente la partie la plus 

importante de l’algorithme. De plus, elle occupe plus de 80 % de l'architecture 

dans l'implémentation matérielle. C'est valable pour les architectures sur ASIC et 

sur FPGA. Ce taux occupation est lié à l'architecture des nœuds et à la nature des 

interconnexions entre les nœuds de variable et de parité.  

 

 Les deux types de nœuds fonctionnent en deux modes, réception et émission. 

Une itération dans le décodage LDPC est l'équivalent d'un couple émission- 

réception entre les nœuds de variable et les nœuds de parité. Dans une 

architecture totalement parallèle, si les nœuds de variable sont actifs en mode 

émission les  nœuds de parité doivent être actifs en mode réception.            
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 Dans ce qui suit, nous supposons que le vecteur transmis               est 

modulé en BPSK.  Le vecteur reçu              est obtenu par    

 (            ), dont     est le bruit Gaussien, ajouté par le canal.  

 

 Nous considérons maintenant un exemple d'un nœud de variable VN de 

degré dv=3. Alors, le nœud VN est connecté à trois nœuds de parité. Le signal 

bruité  est adapté par un étage de mise en forme afin d'initialiser le nœud VN 

avec  L. Cette adaptation est propre à chaque type d'algorithmes. La valeur de L est 

considérée constante pendant tout le cycle de décodage d'un vecteur   . Les 

figures 1.8. et figure 1.9. illustrent les deux modes de fonctionnement du nœud VN. 

Un nœud de variable recevra les signaux du types Li de la part des nœuds de parité 

et répondra par l'envoi  des  signaux de types Zj. La figure 1.8. présente  un nœud 

de variable en mode réception,  connecté à CN1, CN2 et CN3.  

 
 

Figure. 1.8. Un nœud de variable VN de degré 3 en mode réception 

 

 Pour chaque itération le nœud VN recevra les trois signaux L1, L2 et L3. Les 

valeurs  de ces signaux sont mises à jour, à chaque itération.  

CN1 CN2 CN3 

y  

VN
  

 L1              L2                       L3                                                       

L  
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  Le mode émission du nœud VN est illustré sur la figure 1.9. Les trois signaux 

de sortie Z1, Z2 et Z3 sont calculés sur la base des signaux L1, L2 et L3. Pour plus 

d’exactitude, un signal Zj utilise tous les signaux reçus Li excepté le signal Li=j . Pour 

notre cas, la sortie Z1 est évaluée sur la base de L2 et L3. Avec la même règle, Z2 est 

évaluée sur la base de (L1 , L3) et Z3 est évaluée sur la base de (L1 , L2).  

 
 

Figure. 1.9. UN nœud de variable VN de degré 3 en mode émission  

L'exemple de nœud de parité examiné dans cette partie est d'un nœud de 

parité de degré dc=4. Ainsi, le nœud CN est connecté à quatre nœuds de variable. 

Les figures 1.10. et figure 1.11. exposent les deux modes de fonctionnement du 

nœud CN.  Un nœud de parité reçoit  les signaux du type Zj provenant des nœuds 

de variable et envoie les signaux du type Li. La phase de réception accomplie par 

un nœud de parité, connecté aux nœuds de variable (VN1, VN2, VN3, VN4,), est 

présentée sur la figure 1.10. Dans cette phase le nœud de parité reçoit les quatre 

signaux  Z1, Z2, Z3 et Z4 . Il est clair que cette tâche s'exécute simultanément avec 

l'envoi des nœuds de variable.  

 La figure 1.11 résume le mode d'émission du nœud CN. Les quatre signaux de 

sortie L1, L2, L3 et L4 sont calculés en fonction des signaux Z1, Z2, Z3 et Z4. 

CN1 CN2 CN3 

y  

VN
  

   Z1(L2,L3)               
                    Z2(L1,L3)                      Z3(L1,L2)                                                       

L 
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Figure. 1.10. Un nœud de parité CN de degré 4 en mode réception 

 

 

   

 

 
Figure. 1.11. Un nœud de parité CN de degré 4 en mode émission 
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 Avec le même principe utilisé dans les nœuds de variable, un signal Li utilise 

tous les signaux reçus Zj sauf Zj=i. La sortie L1 est évaluée sur la base de (Z2, Z3, Z4). 

De la même façon, L2 utilise (Z1, Z3, Z4), L3 utilise (Z1, Z2, Z4) et L4 utilise (Z1, Z2, Z3). 

 

1.6.1. Décodage LDPC dans le domaine des probabilités 
 

 La première variante de l'algorithme de décodage LDPC présentée par 

Gallager sur le domaine des probabilités est basée sur trois étapes. La première 

repose sur l'initialisation. La deuxième qui englobe la partie la plus complexe, 

repose sur le calcul des itérations. La troisième étape concerne la décision.   

  

 Les détails du décodage LDPC et des calculs, réalisés par les nœuds de parité 

et les nœuds de variable sur le domaine des probabilités de la première approche 

donnée par Gallager, sont synthétisés dans l'algorithme que nous dénotons 

"Algorithme 1: Décodage LDPC dans le domaine des probabilités". L'algorithme 1 

est décrit comme suit:  

   

 

Algorithme 1 Décodage LDPC dans le domaine des probabilités 

 

Entrée:              

Sortie:  ̂     ̂     ̂    

 

Initialisation: 

1. pour tout          faire                  |    

2. pour tout                   faire        

 

Itérations: 

3.Mise à jour des nœuds de parité 

 pour tout                   faire 
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( ∏ (   (     ))

         

)         

 

4. Mise à jour des nœuds de variable  

 Pour tout                   faire 

     
   ∏ (     )         

   ∏ (     )                  ∏ (       )         

         

 

5. Mise à jour des états des nœuds variable 

 Pour tout         faire 

   
   ∏ (     

)       

   ∏ (     )                ∏ (       )       

         

 

6. Décision:  

On détermine à partir de    la séquence décodée  ̂ .  

 Pour tout          faire  ̂  {
            
                  

 

Si l'équation de syndrome,  

 ̂  HT=0 
 

est vérifiée  le code est validé, sinon on retourne à l'étape 3.  

Le code est déclaré incorrect si le nombre d'itérations atteint Itmax. 
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1.6.2. Décodage LDPC avec "Sum-Product algorithm" SPA 
 

 Vu la complexité du calcul introduit par le premier algorithme, Gallager a 

présenté une deuxième approche, dans le domaine logarithmique. Nous parlons ici 

du concept du "Log-Likelihood-Ratio" (LLR). En pratique, l'utilisation des messages 

LLRs offre des avantages d'implémentations comparant à l'utilisation dans le 

domaine des probabilités. Dans cette approche les multiplications sont remplacées 

par des additions. De plus, l'étape de normalisation est éliminée. Cet algorithme est 

appelé généralement "Sum-Product algorithm" SPA.      

  

 Ce deuxième algorithme que nous dénotons "Algorithme 2: Décodage LDPC 

dans le domaine logarithmique " est décrit comme suit:    

 

 

Algorithme 2 Décodage LDPC dans le domaine logarithmique 

 

Entrée:              

Sortie:  ̂     ̂     ̂    

 

Initialisation: 

1. pour tout          faire                    

2. pour tout                   faire                                                                                                      

 

Itérations: 

3. Mise à jour des nœuds de parité  

    Pour tout                   faire 

     ( ∏    (     )

         

)   

(

 ∑  

         

 |     | 

)

          

Avec 
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         (
    

    
) 

 

4. Mise à jour des nœuds de variable  

 Pour tout                   faire 

        ∑      

         

         

 

5. Mise à jour des états des nœuds variable  

 Pour tout         faire 

      ∑     

      

         

 

6. Décision:  

On détermine à partir de    la séquence décodée  ̂ . 

Pour tout          faire        ̂ = 
         

 
 

 Si l'équation de syndrome  

 ̂  HT=0 
 

est vérifiée,  le code est validé, sinon on retourne à l'étape 3.  

Le code est déclaré incorrect si le nombre d'itérations atteint Itmax.  
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1.7. Performance du décodage LDPC  
 
 Dans cette section, nous présentons les performances de quelques codes 

LDPC de l'état de l'art, avec décodage itératif en utilisant l'approche de l'algorithme 

SPA [20]. Pour la comparaison des performances, nous adoptons une modulation 

BPSK et une transmission sur un canal à bruit Gaussien additif. 

  

 Le premier exemple est un code LDPC régulier (2048, 1723) avec dv=6   et 

dc=32. Le rapport de décodage est R= 0,841.  Deux méthodes de construction sont 

utilisées pour créer la matrice de décodage H, la méthode Gallager et la méthode 

MacKey. Les performances d'erreur de bit et de trame avec le décodage SPA sont 

représentées sur la figure 1.12.  

 

  

 

Figure. 1.12. Les performances du code (2048, 1723) avec un décodage LDPC-SPA 

 
 

 Nous pouvons aisément voir que les deux codes ont presque la même 

performance d'erreur de bit. Pour un BER de 10-5, le code n'accomplisse qu'un 
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écart de 1,35 dB à partir de la limite de Shannon. Un gain de codage de 6 dB par 

rapport au BPSK non codé est atteint, pour un BER de 10-6. 

 

 La figure 1.13 représente la convergence du décodage SPA pour le code 

Gallager-LDPC de l'exemple de figure 1.12. Nous apercevons que, pour un BER de 

10-5, l'écart de performance entre 2 et 100 itérations est inférieur à 1,33 dB, et 

l'écart de performance entre 10 et 100 itérations est inférieur à 0,21 dB. 

  

 
 

Figure. 1.13. La convergence du décodage SPA pour le code (2048, 1723) Gallager-LDPC 

 

 La figure 1.14 représente la convergence du décodage SPA pour le code 

MacKay-LDPC. Nous apercevons que ce code a une convergence légèrement plus 

lente que le code Gallager-LDPC. 
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Figure. 1.14. La convergence du décodage SPA pour le code (2048, 1723) MacKay-LDPC 

  

 Le deuxième exemple est un code Gallager LDPC régulier (8192, 6754) avec 

dv=6   et dc=32. Le rapport de décodage est R= 0,824.  Les performances d'erreur 

de bit et de trame avec le décodage SPA sont représentées sur la figure 1.15. Pour 

un BER de 10-5, le code n'accomplisse qu'un écart de 1,21 dB à partir de la limite de 

Shannon.  Un gain de codage de 3,6 dB par rapport au BPSK non codé est atteint, 

pour un BER de 10-3. 

 

 La figure 1.16 présente les performances d'un code Gallager-LDPC régulier 

(12288, 10845) avec dv=6, dc=48 et un rapport de codage R=0,8825.  Pour un BER 

de 10-5, le code effectue seulement un écart de 1 dB à partir de la limite de 

Shannon. À titre de comparaison, la performance de la matrice de décodage 

générée par la méthode MacKay de même longueur est également donnée sur la 

figure 1.16. Nous remarquons que le code MacKay est meilleur de 0,2 dB du code 

Gallager, pour un BER de 10-5 et BER de 10-6 . 
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Figure. 1.15. Les performances du code (8192, 6754) avec un décodage LDPC-SPA 

 
 

 

 

Figure. 1.16.  Les performances du code (12288, 10845) avec un décodage LDPC-SPA 
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1.8. Conclusion  

 Dans ce premier chapitre, nous avons introduit les concepts de base des 

codes LDPC qui sont adoptés  par les différents standards de communications 

numériques (DVB-S2, IEEE 802.3an (10GBASE-T), IEEE 802.3ba,  IEEE 802.16, the 

IEEE 802.11 (WiFi). Vu la complexité du calcul introduit par le premier algorithme, 

Gallager a présenté une deuxième approche, dans le domaine logarithmique. 

Néanmoins, cette deuxième approche reste relativement complexe. Ce qui a poussé 

d'une part, à développer plusieurs variantes de décodage LDPC à complexité 

réduite, et d'autre part de réduire davantage la complexité et d'améliorer les 

performances.          

 De ce fait,  le deuxième chapitre sera consacré à une nouvelle analyse 

détaillée des architectures LDPC à complexité réduites et de proposer un nouveau 

décodeur LDPC à complexité réduite et hautement performant.  



 

Chapitre 2 

LES DECODEURS LDPC A COMPLEXITE REDUITE ET 

DEVELOPPEMENT D'UNE NOUVELLE APPROCHE 

 

 

 

2.1. Introduction 

 Motiver par les hautes performances du décodage LDPC avec l'algorithme 

SPA, les simplifications se concentrent sur les mises à jour des nœuds de parité 

pour obtenir des dérivées à complexité réduite qui atteignent des performances 

quasi optimales [21]-[29]. Cette approche est liée à la complexité élevée des mises 

à jour des nœuds de parité, par rapport à la complexité des mises à jour des nœuds 

de variable,  

 

 Le but de ce chapitre est de faire une nouvelle étude et analyse architecturale 

des décodeurs LDPC à complexité réduite, afin de proposer une nouvelle stratégie. 

L'étude touchera premièrement, le décodage LDPC avec le "MIN-SUM algorithm" 

(MSA), deuxièmement le décodage LDPC avec le "Normalized MIN-SUM algorithm" 

(NMS) et troisièmement le décodage LDPC avec la variante du  "Offset MIN-SUM 

algorithm" (OMS). L'introduction de la nouvelle stratégie de décodage est 

développée après la première partie de ce chapitre consacrée aux décodeurs à 

complexité réduite. Le nouvel algorithme de décodage LDPC est basé sur la 

variante du  "Offset MIN-SUM algorithm" (OMS).  
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 L'objectif de l'approche développée est de modifier le traitement de mise à 

jour des nœuds de parité, en vue de réduire la complexité et de diminuer le temps 

de réponse, tout en conservant les performances du décodage. Pour effectuer cette 

modification, la mise à zéro, des messages LLR inférieures à la constante de 

décalage (Offset), est remplacée par une approximation intelligente. Par 

conséquent, les comparateurs sont écartés des unités de sortie des nœuds de 

parité. Ce qui implique une réduction supplémentaire des temps de réponse des 

nœuds.  

 

 Les résultats des simulations Monte-Carlo montrent que le nouvel algorithme 

de décodage atteint une performance très proche de l'algorithme de décodage 

somme-produit (SPA), avec une complexité inférieure à la complexité du décodage 

OMS classique. 

 

 

2.2. Décodage LDPC avec  le "MIN-SUM algorithm"  
  

 Vu que la complexité des mises à jour des nœuds de parité est beaucoup plus 

conséquente relativement à la complexité des mises à jour des nœuds de variable, 

les simplifications se concentrent sur les mises à jour des nœuds de parité pour 

obtenir des dérivées à complexité réduite qui atteignent des performances quasi 

optimales. 

  

Il a été constaté que  | (∑      ( )  (|     |))| suit principalement le 

|       ( )  |     || , de plus nous avons: 

|| 

(

 ∑  

    ( )  

(|     |)

)

 ||   |    
    ( )  

|     ||                      (   ) 
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alors les mises à jour des nœuds de parité peuvent être approximées par  

     ( ∏    (     )

    ( )  

)  (    
    ( )  

|     |*              (   )   

qui est la mise à jour des nœuds de parité dans le nouvel algorithme de décodage 

LDPC.  

Cet algorithme est nommé "Min-sum algorithm" (MSA), que nous dénotons 

"Algorithme 3: Décodage LDPC avec  le MIN-SUM algorithm " 

L'algorithme 3 est décrit comme suit:  

 

 

Algorithme 3   Décodage LDPC  MIN-SUM 

 

Entrée:    (       ) 

Sortie:  ̂   ( ̂     ̂  ) 

 

Initialisation: 

1. pour tout          faire                    

2. pour tout               ( ) faire                                                                                                      

 

Itérations: 

3. Mise à jour des nœuds de parité  

    Pour tout               ( ) faire 

     ( ∏    (     )

    ( )  

)  (    
    ( )  

|     |*     
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4. Mise à jour des nœuds de variable  

 Pour tout               ( ) faire 

        ∑      

    ( )  

         

5. Mise à jour des états des nœuds variable  

 Pour tout         faire 

      ∑     

   ( )

         

6. Décision:  

On détermine à partir de    la séquence décodée  ̂ . 

Pour tout          faire        ̂  = 
     (  )

 
 

 Si l'équation de syndrome  

 ̂  HT=0 

est vérifiée, le code est validé, sinon on retourne à l'étape 3. Le code est déclaré 

incorrect si le nombre d'itérations atteint Itmax.  

 

 

  

  

 

 La complexité de calcul de l'étape 3 de l'algorithme 1, estimée à 2dc additions 

plus 2dc fonctions spéciales (f(x)), est réduite à dc +(log2dc) - 2 additions 

(comparaisons). 

 

En pratique, il est nécessaire de déterminer les deux LLR ayant les plus 

petites amplitudes, ainsi que les signes des messages sortants. Alors, seulement ces 
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deux valeurs résultantes doivent être stockées, car les branches (dc-1) partagent 

les mêmes messages de  sorties [30]-[33]. 

 

 Il a été constaté que l'amplitude de      de l'algorithme 3 est toujours 

supérieure à celle de l'algorithme 1.   

 

|    
    ( )  

|     ||  || ( ∑  

    ( )  

(|     |))||                       (   ) 

 

 Ceci suggère un traitement ou une correction supplémentaire de       de 

l'algorithme 3 pour obtenir des valeurs plus précises. 

 

 

2.3. Décodage LDPC avec  le "Normalized MIN-SUM algorithm" NMS 
 
 L'approximation basée sur MSA peut être améliorée en employant une mise à 

jour des nœuds de parité qui utilise une constante de normalisation   inférieure à 

un. Les nouvelles mises à jour des nœuds de parité peuvent être approximées par  

      ( ∏    (     )

    ( )  

)  (    
    ( )  

|     |*                (   ) 

 Cet algorithme est nommé " Normalized Min-sum algorithm " (NMS), que 

nous dénotons " Algorithme 4 : Décodage LDPC avec le Normalized MIN-SUM 

algorithm ".  
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L'algorithme 4 est décrit comme suit:   

   

Algorithme 4   Décodage LDPC  Normalized MIN-SUM 

 

Entrée:    (       ) 

Sortie:  ̂   ( ̂     ̂  ) 

 

Initialisation: 

1. pour tout          faire                    

2. pour tout               ( ) faire                                                                                                      

 

Itérations: 

3. Mise à jour des nœuds de parité  

    Pour tout               ( ) faire 

 

      ( ∏    (     )

    ( )  

)  (    
    ( )  

|     |* 

 
 
                            
 
 
4. Mise à jour des nœuds de variable  

 Pour tout               ( ) faire 

        ∑      

    ( )  

         

 

5. Mise à jour des états des nœuds variable  
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 Pour tout         faire 

      ∑     

   ( )

         

 

6. Décision:  

On détermine à partir de    la séquence décodée  ̂ . 

Pour tout          faire        ̂  = 
     (  )

 
 

 Si l'équation de syndrome  

 ̂  HT=0 
 

est vérifiée,  le code est validé, sinon on retourne à l'étape 3. Le code est déclaré 

incorrect si le nombre d'itérations atteint Itmax.  

 

 

 
 
  
 

  

 Bien que   doit varier avec différents rapports signal sur bruit (SNR) et 

différentes itérations pour obtenir les performances optimales, il est gardé 

constant pour la  simplicité architecturale. 

  

 La nouvelle complexité de calcul de l'étape 3 de l'algorithme 4 est évaluée  à 

dc +(log2dc) - 2 additions (comparaisons) plus 2 multiplications.   
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2.4. Décodage LDPC avec  le "Offset MIN-SUM algorithm" OMS 
 

 L'approximation basée sur MSA peut être améliorée en utilisant une mise à 

jour des nœuds de parité qui utilise une correction par un offset  positif. Les 

nouvelles mises à jour des nœuds de parité peuvent être approximées par  

 

     ( ∏    (     )

    ( )  

)     {(    
    ( )  

|     |*      }                (   ) 

 

Cet algorithme est nommé "Offset Min-sum algorithm" (OMS), que nous dénotons 

"Algorithme 5: Décodage LDPC avec l’Offset MIN-SUM algorithm".  

L'algorithme 5 est décrit comme suit:  

 

 

Algorithme 5   Décodage LDPC  Offset MIN-SUM 

 

Entrée:    (       ) 

Sortie:  ̂   ( ̂     ̂  ) 

 

Initialisation: 

1. pour tout          faire                    

2. pour tout               ( ) faire                                                                                                      

 

Itérations: 

3. Mise à jour des nœuds de parité  

    Pour tout               ( ) faire 
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     ( ∏    (     )

    ( )  

)     {(    
    ( )  

|     |*      }  

                         

 

4. Mise à jour des nœuds de variable  

 Pour tout               ( ) faire 

        ∑      

    ( )  

         

 

5. Mise à jour des états des nœuds variable  

 Pour tout         faire 

      ∑     

   ( )

         

6. Décision:  

On détermine à partir de    la séquence décodée  ̂ . 

Pour tout          faire        ̂  = 
     (  )

 
 

 Si l'équation de syndrome 

 ̂  HT=0 
 
est vérifiée,  le code est validé, sinon on retourne à l'étape 3. Le code est déclaré 

incorrect si le nombre d'itérations atteint Itmax.  
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 Une méthode pour obtenir l'offset de correction   a été exposée dans [21], 

où il a également été montré que l'utilisation d'un  constant n'entraîne qu'une 

perte négligeable de performance par rapport au décodage SPA. Une approche 

similaire a également été présentée dans [22]. 

 

 La complexité de calcul de l'étape 3 de l'algorithme 5 est évaluée  à dc 

+(log2dc) - 2 additions (comparaisons) plus 2 soustractions signées et 2 

comparaisons. Nous pouvons facilement constater que l'approche OMS et moins 

complexe de l'approche NMS, car les deux multiplications sont remplacées par des 

soustracteurs et comparateurs.  

  

Il a été prouvé par plusieurs travaux que les performances des décodeurs 

LDPC avec architecture OMS à virgule fixe, dépasse les performances des 

décodeurs LDPC avec architecture SPA [25]-[26].   

 

 

 

2.5. Nouvelle approche de décodage LDPC à complexité réduite 
 

 Plusieurs travaux de recherche ont démontré que les performances des 

décodeurs LDPC à complexité réduite et à base d'architecture rigoureusement 

développée, avoisinent et dépassent même les performances des décodeurs LDPC 

avec une architecture basée sur un SPA standard. Cette dernière particularité nous 

a poussé à entamer et de canaliser une partie de nos recherches  vers  le 

développement d'un décodeur LDPC hautement performant non stochastique et à 

complexité réduite.  
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  Il a été noté que la valeur de |       ( )  |     || est légèrement 

surestimée par rapport à  | (∑      ( )  (|     |))|.  

 

 L'algorithme du "Offset Min-sum algorithm" (OMS) est une variété améliorée 

du MSA, avec une augmentation limitée de la complexité. Les modifications 

réalisées par l’OMS compensent la surestimation du traitement MSA, en 

introduisant un facteur d'offset  > 0. 

  

 L'amplitude de la fonction       de l'étape 3 de l'algorithme peut être 

illustrée comme suit:     

 

|    |   {
(    
    ( )  

|     |*               
    ( )  

|     |    

                                                    
    ( )  

|     |    
               (   ) 

 Nous pouvons clairement observer de l'équation précédente que les 

messages LLR inférieurs à   sont approchés par zéro. Par conséquent, les 

contributions des messages mentionnés sont exclues de la prochaine mise à jour. 

La section suivante présente une nouvelle approximation de l'OMS, dans le but de 

réduire la complexité et de maintenir les performances du décodage. 

 

 Il est évident que les approximations précises, des amplitudes de la fonction 

     sont comprises entre zéro et . Par conséquent, une correction 

supplémentaire et une |    |   plus précise peut être donnée par: 
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|    |

  {
(    
    ( )  

|     |*                                      
    ( )  

|     |    

   
    ( )  

|     |      
    ( )  

|     |            
    ( )  

|     |    
    

                                                                 (   )              
 

 

 Le facteur    devrait être variable, pour accomplir plus de performance. 

Néanmoins, il sera défini constant pour la  simplicité architecturale.  À partir de 

(2.6) et (2.7), on peut estimer l'erreur d'approximation, associée aux messages 

avec une amplitude inférieure à   par 

 

            ( )  |     |          ( )  |     |                          (2.8) 

  

L'objectif de l'approche proposée est de modifier l'approximation des 

amplitudes de la fonction       inférieure à . Tout d'abord, nous introduisons un 

nouveau traitement des sorties des CNs, dans lequel la mise à zéro est remplacé 

par une approximation positive et avec une forme similaire aux amplitudes 

supérieures à .  L'amplitude est exprimée comme suit: 

 

|    |   

{
 

 (    
    ( )  

|     |*                            
    ( )  

|     |    

  ((    
    ( )  

|     |*  )              
    ( )  

|     |    
 

                                                                 (   ) 
 

 

 L'utilisation de (2.7) et (2.9), les nouvelles approximations des erreurs 

d'amplitudes inférieures à   sont estimées par 
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       ((    
    ( )

|     |*  )

 (    
    ( )

|     |      
    ( )

|     | *          (    ) 

 
 
 Pour conserver les performances de décodage OMS, la nouvelle erreur 

d'approximation OMS Er2 ne doit pas dépasser l'erreur d'approximation OMS Er1. 

Au moins, nous devons avoir 

                                                                    (    ) 

 

 La  constante négative   peut être déduite en utilisant la valeur moyenne 

inférieure à   de        ( )  |     |⁡ dans (2.11).  

 

Laissez-nous estimer la valeur moyenne par 

〈    
    ( )

|     |〉   
 

 
                                                      (    ) 

 

 Avec l'utilisation de (2.12) dans (2.11), la valeur de la constante négative   

sera obtenue par 

    (   )                                                         (    ) 

 Si nous fixons   = 0.5, nous pouvons obtenir     . Par conséquent, la 

nouvelle amplitude de la fonction       peut être représentée comme suit 
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|    |   {

(    
    ( )  

|     |*                
    ( )  

|     |    

  (    
    ( )  

|     |*             
    ( )  

|     |    
           (    ) 

 

 Par conséquent, le nouveau traitement des sorties des CNs  de la nouvelle 

approche du OMS proposée sera donné par 

     ( ∏    (     )

    ( )  

)  |(    
    ( )  

|     |*   |                   (    ) 

 À partir de la comparaison de la nouvelle approche du décodage amélioré 

(2.15) avec le décodage OMS classique (Algorithme 5), nous pouvons affirmer que 

la mise en œuvre matérielle de la nouvelle CN nécessite moins de complexité 

matérielle.  

 

 

2.5.1. Le nouvel algorithme I-OMS  

 Ce nouvel algorithme nous le nommons "Improved Offset Min-sum 

algorithm" (I-OMS), que nous dénotons "Algorithme 6: Décodage LDPC avec  L’  

Improved Offset MIN-SUM algorithm ". L'algorithme 6 est décrit comme suit:  

 

 

Algorithme 6   Décodage LDPC Improved Offset MIN-SUM 

 

Entrée:    (       ) 

Sortie:  ̂   ( ̂     ̂  ) 
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Initialisation: 

1. pour tout          faire                    

2. pour tout               ( ) faire                                                                                                      

 

Itérations: 

3. Mise à jour des nœuds de parité  

    Pour tout               ( ) faire 

 

     ( ∏    (     )

    ( )  

)  |(    
    ( )  

|     |*   |  

                         

 

4. Mise à jour des nœuds de variable  

 Pour tout               ( ) faire 

        ∑      

    ( )  

         

 

5. Mise à jour des états des nœuds variable  

 Pour tout         faire 

      ∑     

   ( )

         

6. Décision:  

On détermine à partir de    la séquence décodée  ̂ . 

Pour tout          faire        ̂  = 
     (  )

 
 

 Si l'équation de syndrome  

 ̂  HT=0 
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est vérifiée,  le code est validé, sinon on retourne à l'étape 3.  

Le code est déclaré incorrect si le nombre d'itérations atteint Itmax.  

 

 

  

 

L'unité de sortie des OMS CNs est représentée sur la figure. 2.1.a. Elle 

combine un soustracteur et un multiplexeur. La sélection du multiplexeur entre les 

deux entrées utilise le signal de sortie signe de la soustraction. L'unité améliorée 

supprime le multiplexeur et introduit un soustracteur absolu comme dans la figure 

2.1.b. Par conséquent, le temps de réponse des sorties des CNs diminue à la suite 

de l'élimination des temps de propagation du signal signe de soustraction et des 

temps de réponse du multiplexeur. 

 

 
       a                                          b 

 

 

Figure. 2.1 Structure des unités de sortie des CNs 

a- Unité de sortie de la CN pour l’OMS classique, b- Nouvelle unité de sortie de la CN 

 

𝒎𝒊𝒏⬚|𝒁𝒏  𝒎|       

"0" 

sign 

A - B 

(A -  B) 

 0                  1 

𝒎𝒊𝒏⬚|𝒁𝒏  𝒎|       

out out 
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 La complexité de calcul de l'étape 3 de l'algorithme 6 est évaluée  à dc 

+(log2dc) - 2 additions (comparaisons) plus 2 soustractions non signées.  

 

 

2.5.2. Les résultats de simulation 
 

 Pour confirmer les performances du décodage de la nouvelle méthode, nous 

réalisons la comparaison avec la méthode MSA, avec la méthode OMS et avec la 

méthode bien connue SPA. Deux codes LDPC réguliers, (200, 100) et (1024, 512), 

sont utilisés sur un canal avec un bruit blanc gaussien additif (AWGN). Les deux 

codes ont un degré-3 pour les VNs et un degré-6 pour les CNs. Le nombre 

maximum d'itérations est fixé à 64 pour le code (200, 100) et à 32 pour le code 

(1024, 512). 

  

 La figure 2.2. montre les résultats de simulation MATLAB à virgule flottante  

de taux d'erreur de bit (BER) et le taux d'erreur de trame (FER) du code (200, 100) 

sur le canal AWGN avec une modulation BPSK. Les valeurs de l’offset   peuvent 

être fixées au moyen de la procédure de Monte-Carlo. 

 

 Comme illustré sur la figure 2.2., le nouvel algorithme de décodage proposé 

réalise des performances comparables aux celles de l'algorithme de décodage SPA. 

De plus, le nouvel algorithme atteignait de meilleures performances au SNR 

supérieurs à 3 dB.  

La figure 2.3. illustre la même comparaison avec code LDPC (1024, 512). Les 

résultats affichent visiblement les mêmes avantages. En outre, nous observons 

également des performances supérieures aux celles du SPA pour des SNR 

supérieurs à 2,25 dB. 
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Figure 2.2. Comparaison des performances du MSA, SPA et OMS proposé 
avec le code LDPC (200, 100) sur le canal AWGN 

 

 

 

 
Figure 2.3. Comparaison des performances de l'OMS proposé, du SPA et du MSA 

avec le code LDPC (1024, 512) sur le canal AWGN 
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2.6. Conclusion  

 Dans ce premier chapitre, nous avons présenté dans la première partie, les 

principes et les architectures des décodeurs LDPC à complexité réduite et leurs 

algorithmes associés. Le premier décodage LDPC non stochastique à complexité 

réduite est le décodage avec Le "MIN-SUM algorithm" (MSA). La deuxième variante 

est le décodage avec le "Normalized MIN-SUM algorithm" (NMS). La troisième 

variante présentée est la variante du décodage avec  l’"Offset MIN-SUM algorithm" 

(OMS). 

   Une nouvelle amélioration de l'algorithme de décodage OMS a été présentée. 

L'algorithme proposé est conçu pour réduire la complexité matérielle tout en 

conservant les performances du décodage. Le nouvel algorithme a été appliqué en 

utilisant deux différents codes LDPC réguliers (200, 100) et (1024, 512). Les 

résultats des simulations montrent que les performances du nouvel algorithme 

sont proches du SPA à virgule flottante pour un faible rapport signal sur bruit 

(SNR) et peut surpasser le SPA à virgule flottante pour un SNR élevé, avec une 

complexité inférieure à la complexité du OMS classique. 



 

 

Chapitre 3 

NOUVEAU DECODAGE LDPC STOCHASTIQUE SUR FPGA 
 
 
 
 
 

 

3.1. Introduction 

 Les variantes du décodage stochastique présentent une alternative réaliste 

est moins complexe. Dans ce chapitre, les récentes techniques du décodage 

stochastique des codes LDPC sont traitées avec une nouvelle méthode et nouvelle 

perspective. Nous commençons par la présentation des principes du calcul 

stochastique, la représentation de l'information stochastique et les opérations 

arithmétiques. 

La deuxième partie de ce chapitre est réservée pour une nouvelle étude du 

décodage LDPC stochastique sur le plan architectural et sur le plan algorithmique. 

Les approches EM, TFM, MTFM et DS sont exposées.   

 

 La troisième partie présente la conception d'une nouvelle approche de 

décodage LDPC stochastique très performante, complètement parallèle et 

implémentable sur FPGA. Les détails de cette architecture seront bien décrits, 

ainsi que les calculs et les étapes de l'algorithme associé.  
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3.2. Principe du calcul stochastique 

 

3.2.1. Séquence de Bernouli 

 Avant de réaliser des opérations sur le domaine stochastique, nous devons 

premièrement convertir les variables d'entrées, c'est-à-dire les probabilités 

d'entrées, en séquences discrètes aléatoires des valeurs numériques {ai} où i = 

1...m. La valeur de m représente la longueur de la séquence. Cette séquence est dite 

la séquence de Bernouli. Lors de sa génération, la probabilité du symbole "1" est 

équivalente à la probabilité [34]. 

 

 Si dans une séquence de Bernouli de longueur m = 100 bits,  32 bits 

possèdent un état haut "1", alors la probabilité correspondante est Pr = 0,32. 

Également, si 12 bits sont à "1" dans une séquence de Bernouli de longueur m = 20 

bits, la probabilité est estimée à Pr = 0,6. Toutefois, plusieurs séquences peuvent 

schématiser la même probabilité. La figure 3.1 expose plusieurs séquences de 20 

bits schématisant la même probabilité 0.6.  

  

 

Figure 3.1. Représentation d’une probabilité Pr = 0,6 sur une séquence de Bernouli de 

longueur m = 20 bits 

 

100011100010001100101100011000  

001001000110010111001000010011  

010011001011000110001000110010  

101001001010010100011010010100  

100101000010010100101001010101  
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Différentes séquences peuvent être générées pour la même probabilité. Dans 

une séquence de Bernouli {ai} de m bits, dont ai  {0, 1}, la probabilité Pr estimé 

est calculée par  l'expression suivante. 

  ( )   
∑   
 
   

 
                                                    (   )  

 Un générateur de valeurs aléatoires selon une distribution uniforme associé à 

un comparateur peuvent être utilisé, afin de convertir une probabilité en séquence 

de Bernouli (flux stochastique binaire). Le circuit de conversion est illustré sur la 

figure 3.2. Le comparateur possède une sortie logique et deux entrées de bus de 

même taille. Une de ces deux entrées, R, est reliée à la sortie du générateur de 

valeurs aléatoires. La deuxième est reliée à Pr . La sortie du comparateur est égale 

à "1" si Pr est supérieure à R. Elle est égale à "0" dans le cas contraire. Dans ce cas, 

la probabilité Pr est mise { l’échelle { m bits de largeur. 

 

 

 

 

Figure 3.2. Génération de séquences de Bernouli en utilisant un comparateur et un 

générateur aléatoire à distribution uniforme. 
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3.2.2. Opérations arithmétiques stochastiques sur les probabilités 

 L’approche stochastique donne la possibilité de réaliser des opérations 

arithmétiques sur les probabilités telles que la multiplication, l'addition ou la 

division avec des opérations logiques simples utilisant des circuits logiques 

combinatoires et séquentielles. Si deux séquences stochastiques de Bernouli {ai} et 

{bi} symbolisent les probabilités d’entrée Pa et Pb, avec Pa = Pr(ai = 1) et Pb = 

Pr(bi = 1), la séquence de Bernouli {ci} symbolise la probabilité de sortie Pc, avec 

Pc = Pr(ci = 1).  Pc est le résultat de l'opération arithmétique stochastique entre les 

entrées Pa et Pb. 

 

 

La multiplication : 

 La multiplication stochastique de deux probabilités est effectuée par une 

porte logique AND. Nous pouvons facilement déduire de la table de vérité de 

l’opération AND, que la sortie est égal à "1" si les deux entrées sont à "1". La circuit 

de calcul Pc, avec de Pc = Pr(C = 1) = Pr(A) ∗ Pr(B) est présentée par la figure 3.3. 

Le résultat est plus valable si les séquences d'entrée stochastiques de Bernouli 

sont totalement indépendantes et suffisamment longues .  

 

 

 

Figure 3.3. Multiplication de deux séquences de Bernouli. 

  

Pa = 0,4 

. . .010 0110 010 . . .  

 

 

Pb = 0.5 

. . .001 0101 011 . . .  

Pc = 0,2 

. . .000 0100 010 . . .  
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Pour réaliser une multiplication d’une séquence de Bernouli avec elle-même 

Pc =Pa∗Pa=Pa2 , il faut décorréler les deux séquences d’entrée. La décorrélation 

peut être effectuée par une introduction d'un retard sur la séquence {ai} d'une ou 

de plusieurs tops d’horloge. Nous pouvons utiliser une ou plusieurs bascules du 

type D.  

 

La division : 

 La division entre deux valeurs numériques est relativement complexe. 

Généralement, il est impossible d'exécuter une opération de division sur une seule 

période d'horloge. C’est aussi le cas de la division stochastique entre deux 

séquences de Bernoulli. Néanmoins, des solutions adaptés, basées sur des 

structures simples sont proposées. Une de ces solutions est de considérer la 

division entre les deux séquences de Bernoulli {ai} et {bi} avec Pa≪Pb, alors  la 

division Pc est approximée par : 

 

   
  
  
 

  
     

                                                    (   ) 

Cette opération peut être exécutée sur une seule période d'horloge, avec une 

bascule JK simple. Le principe est illustré par la figure 3.4. Le bit sortant de la 

bascule est égal au bit entrant J si les deux entrées J et K sont distinctes. Si les deux 

bits d'entrées sont égaux à "0", la sortie retient l'état précédent. Et si les deux bits 

d'entrées sont égaux à "1", la sortie retient l'inverse de l'état précédent. 

 

Figure 3.4. Division stochastique. 

J 
Q 

K 

Pa 
 

 
Pb 

𝑷𝒄  
𝑷𝒂

𝑷𝒂  𝑷𝒃
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L’addition : 

 L'addition stochastique de deux séquences de Bernoulli est une opération 

très différente de la multiplication et de la division car le résultat n'est pas 

obligatoirement inclus dans l'intervalle de probabilité [0, 1].  De ce fait, il n'est pas 

possible de les exécuter indépendamment d'une opération de mise à l'échelle. Une 

addition avec la mise à l'échelle est très simple à effectuer, sur des séquences 

stochastiques. Un multiplexeur qui sélectionne aléatoirement une entrée donnée k 

avec une certaine probabilité Sk telle que  

 

∑  
 

                                                              (   ) 

 La sortie Pc générée suit une probabilité   (  ) qui est une somme 

échelonnée des probabilités d'entrée Pr(Ak). Un tel multiplexeur est représenté sur 

la figure 3.5, où RS est une sélection aléatoire et est fournie par un générateur de 

valeurs aléatoires selon une distribution uniforme. Le résultat de sortie est donnée 

par  

  (  )  ∑   ∗   (  )                                     (    )
 

   
 

 

 

Figure 3.5. Additionneur stochastique. 
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3.3. Le décodage LDPC stochastique  

 

 Le décodage stochastique des codes LDPC débute par la conversion des bits 

reçus en des séquences de Bernoulli. Les figures 3.6. et 3.7 présentent les 

architectures stochastiques des nœuds de variable et de parité. Cet avantage 

simplifie considérablement la complexité des nœuds et réduit également le 

problème de placement et de routage. Pendant chaque itération, le mécanisme de 

décodage stochastique effectue des échanges d’un bit entre un nœud de variable et 

un nœud de parité [35]-[43].   

 

 
 

Figure 3.6.  La structure du nœud de parité 

 

Différentes séquences peuvent être générées pour la même probabilité. Dans 

une séquence de Bernouli {ai} de m bits, dont ai  {0, 1}, la probabilité estimée est 

calculée par  l'expression suivante. 

   ( )   
∑   
 
   

 
                                                        (   ) 
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Pour Cout, Pcouti et Pcini présentant les sorties des nœuds de parité, les 

probabilités de sorties et les probabilités d'entrées des nœuds de parité 

respectivement, dont Pcini = Pr(cini=1) est la probabilité de chaque  entrée CN, 

avec i  {1, 2, ....., dc} et  dc est le degré de CN. La probabilité de sortie Pcouti est 

calculée par l'expression suivante.  

                             

                                           

                                }
 
 

 
 

              (3.6) 

L'état du nœud de parité Cout est calculée par : 

                                                                    (   ) 

 

 

 
 

 

Figure 3.7. Structure du nœud de variable stochastique récent 

  

Pvin1 et Pvin2 sont les probabilités d'entrées dans VN avec dv=2. La probabilité de 

sortie Pvout est calculée par :  
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            (       ) (       )
                            (   ) 

 Si les entrées de VN sont identiques, cet état est appelé état d'accord "the 

agreement state", l'un des bits d'entrée sera transmis à la sortie. Lorsque les 

entrées ne sont pas identiques, le nœud variable nécessite une méthode avancée 

pour générer le bit de sortie. Cet état est appelé état de blocage ou état de 

désaccord. Une des méthodes stochastiques avancées de génération de bits 

(ASMBG) peut être utilisée. 

     ( )  

{
 

 
           

            (       ) (       )
                     

                                                                                        

   (   ) 

  

La figure 3.7. présente la structure principale de nœud de variable stochastique 

récente. L'algorithme de décodage LDPC stochastique peut être résumé comme 

suit 

 

 

Algorithme 7   Décodage LDPC stochastique 

 

Entrée:    (       ) 

Sortie:  ̂   ( ̂     ̂  ) 

Initialisation: 

1. Pour tout           

Charger les probabilités Pch correspondantes à    (un DC)   

 Transformer Pch en séquence de Bernouli ai (chaque DC). 

2.  Initialisez les mémoires internes des nœuds de variable (16 { 32 DC pour la 

 mémoire 32 bits) ou le compteur interne à saturation (un DC). 
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Itérations: 

3. Du nœud de variable vers nœud de parité:  

 A chaque cycle de décodage, le nœud de variable calcule ses bits d'entrée en 

utilisant  

     ( )  

{
 

 
           

            (       ) (       )
                      

                                                                                            

       

 et envoie ses bits de sortie aux nœuds de parité correspondants. 

4. Du nœud de parité vers nœud de variable:  

 A chaque cycle de décodage, le nœud de contrôle calcule ses bits d'entrée en 

utilisant 

                                                              
                                             
                                                          

} 

 et envoie les résultats des sorties aux nœuds de variable correspondants. 

 Simultanément, les nœuds de contrôle envoient des états de sortie en 

utilisant  

                                                       

 vers le vérificateur de syndrome. 

5. Décision:  

  Si              ̂       

ou  

  si le maximum de DC est atteint,  

terminez le processus de décodage. Sinon, passez à l'étape 3. 
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3.4. L'Approche EM  

 (Edge Memories - EMs en anglais) on garde les mêmes nœuds de parité , mais 

les bascules Jk sont remplacées par des mémoires séries [36]-[37]. Chaque EM est 

un registre à décalage de M bits et est introduit pour chaque branche des nœuds de 

variable. L’architecture de la technique de l'approche EM est exposée sur la figure 

3.8.  

  

Figure 3.8. Architectures des Nœuds de variable à 2, 3 et 6 degrés de la technique EM. 
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3.5. L'Approche MTFM  

 Pour l'approche  MTFM on garde toujours les mêmes nœuds de parités, mais 

un groupe de bascules JK (ou mémoires EM) est remplacé par 1 une seule mémoire 

[38]-[41].  

 

Figure 3.9. Architectures des Nœuds de variable à 6 degrés de l'approche MTFM. 
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3.6. L'Approche DS 

 En 2011, Naderi et al proposent une nouvelle approche. Cette méthode est 

basée sur un décodage stochastique différé (Delayed Stochastic DS decoding). Les 

nœuds de parité proposées réalisent un traitement direct et différé, en fonction 

des états des nœuds de variable [42]. La figure montre le principe des nœuds de 

parité proposées. 

 

Figure 3.10. Nœud de parité { 6 degrés. 

 

 Dans cette méthode, les nœuds de variable produisent à la sortie un état 

associé à la valeur de sortie. La figure 3.10. montre le principe des nœuds 

proposés. Les mémoires EM, TFM et MTFM sont remplacées par des mémoires à 

deux (02) bits dans les nœuds { 3 degrés et par un bit aléatoire dans les nœuds { 

deux degrés. Un nœud { 6 degrés est composé de deux nœuds { 3 degrés et un 

nœud { 2 degrés.  

 

Le principe du comparateur et du générateur des variables aléatoires est 

toujours gardé. Un détecteur d’état majeur est ajouté dans les nœuds de variables.  
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Figure 3.11. Architectures des Nœuds de variable à 2, 3 et 6 degrés de la technique du 

décodage stochastique différé (Delayed Stochastic DS decoding). 
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3.7. Conception d'une nouvelle architecture LDPC stochastique  
  

 Il a été prouvé que l'initialisation du premier bit de sortie des VNs, basée sur 

la probabilité reçut du canal, améliore la convergence du décodeur LDPC 

stochastique [44]. En outre, il a été montré que le processus de décodage 

stochastique LDPC, où les VN utilisent les derniers bits de sortie comme bits de 

code, offre des performances de BER comparables à la version avec compteur-

décompteur à saturation [45]-[46]. Dans cette section nous proposons une 

nouvelle structure pour les nœuds de variable. Le nœud de variable proposé 

exploite les deux caractéristiques référencées, en plus d'adopter une configuration 

basée sur la mémoire interne, analogue aux versions DS et EM.  

La probabilité de sortie des VNs sera calculée comme suit 

 

     ( )  {

                                                              
                                          
                                    

                                   (    ) 

where             {
                           

                               
 

 

 L'initialisation des VNs proposées est achevée à (t = 1). Dans l'état de 

désaccord (t ≠ 1), la nouvelle architecture génère un nouveau bit en lisant de 

manière aléatoire la mémoire interne de VN (IM). La longueur de la séquence de 

Bernouli peut être augmentée jusqu'à la longueur de la RAM-LUT du FPGA. Sur la 

base de (3.10), l'implémentation matérielle de la nouvelle structure de décodage 

n'appelle pas une utilisation supplémentaire des ressources logiques du FPGA. De 

plus, la technique proposée calcule la probabilité reçue sans cycle de décodage 

supplémentaire. 

 

 Le bit Pch (k-1) est transmis à la bascule de sortie de la VN, au cours du 

premier cycle. Après le premier cycle et jusqu'au dernier, le multiplexeur envoie le 
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bit de sortie du processeur de nœud variable { la bascule de sortie de la VN. De 

cette manière et de manière comparable au processus du CSS, la plus grande partie 

des sorties des nœuds de variable commencent par un bit correct et évite 

l'initialisation stochastique conventionnelle. La figure 3.12. représente 

l'organisation principale du nouveau nœud de variable.  

 

 

 

Figure 3.12. La structure du VN stochastique proposé. 

 

 Le CN proposé a deux types d'entrées et deux de sorties. Les entrées sont les 

signaux CNini et les signaux Statei, dans lesquels i  {1, 2, ....., dc}. Les entrées sont 

accouplées aux signaux de sortie des VNs. Les premiers signaux de sortie sont les 

CNouti, qui sont envoyés aux entrées des VNs. La deuxième sortie est l'état de 

sortie de contrôle de parité CN. Les sorties CNstate sont connectées à l'unité de 

vérification de syndrome. L'état de sortie de contrôle de parité CNstate, du CN de 

degré dc, est calculé avec la même méthode en utilisant (3.7) et peut s'écrire 

comme suit. 
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        ∑       

  

   

                                                    (    ) 

 

où  ∑   est l'opération XOR bit { bit et dc est le degré du nœud de parité. 

  

 Chaque signal de sortie CNouti des CNs utilise les signaux CNini et les signaux 

Statei, pour générer les signaux CNouti selon l'expression (8). Le résultat CNstate 

donné par (3.11) peut- être exploité. 

 

       

(

 (       )  (⋁      

  

   

)

)

                                       (    ) 

 

où ⋁   est l'opération NOR au niveau du bit et ⋀   est l'opération AND au niveau 

du bit. 

 L'algorithme de décodage LDPC stochastique proposé peut être décrit comme 

suit 

 

Algorithme  8  Nouveau décodage LDPC stochastique 

 

Entrée:    (       ) 

Sortie:  ̂   ( ̂     ̂  ) 

 

Initialisation: 

1. Pour tout          Charger les probabilités Pch correspondantes à     

 simultanément avec l'initialisation des sorties des nœuds de variable (un DC)   

 Transformer Pch en séquence de Bernouli ai (chaque DC). 

Itérations: 

2. Du nœud de variable vers nœud de parité:  
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 A chaque cycle de décodage, le nœud de variable calcule ses bits d'entrée en 

utilisant  

     ( )  

{
 

 
                                                                                                                             

           
            (       ) (       )

                                 

                                                                                                  

 

where             {
                           

                               
 

 et envoie ses bits de sortie aux nœuds de parité correspondants. 

3. Du nœud de parité vers nœud de variable:  

 A chaque cycle de décodage, le nœud de contrôle calcule ses bits d'entrée en 

utilisant  

       

(

 (       )  (⋁      

  

   

)

)

                                      

 et envoie les résultats des sorties aux nœuds de variable correspondants. 

Simultanément, les nœuds de contrôle envoient des états de sortie en utilisant  

        ∑       

  

   

                              

 vers le vérificateur de syndrome. 

 
4. Décision:  
  Si              ̂       

ou  

  si le maximum de DC est atteint,  

terminez le processus de décodage. Sinon, passez à l'étape 2. 
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3.8. Conclusion  

 Dans ce chapitre, nous avons introduit les concepts de base du calcul 

stochastique, la représentation de l'information stochastique et les opérations 

arithmétiques. De plus et dans la deuxième partie une nouvelle étude du décodage 

LDPC stochastique sur le plan architectural et sur le plan logarithmique est 

présentée. Les approches EM, TFM, MTFM et DS sont rappelées.   

   

 La conception d'une performante approche de décodage LDPC stochastique, 

complètement parallèle et implémentable sur FPGA a été illustrée avec les détails 

de cette architecture, ainsi que les calculs et les étapes de l'algorithme associé. De 

ce fait,  le suivant chapitre sera consacré à l'implémentation FPGA pour validation 

et comparaison.  



 

Chapitre 4 

RESULTATS ET PERFORMANCES DU NOUVEAU DECODAGE 

LDPC STOCHASTIQUE SUR FPGA 

 

 

4.1. Introduction 

 Il a été clairement prouvé qu'un débit plus élevé est atteint par des solutions 

de décodage entièrement parallèles, cependant elles augmentent les utilisations 

logiques du FPGA et la complexité matérielle. Plusieurs implémentations de 

décodage LDPC ont été explorées pour atteindre des résultats à haut débit. De 

nombreuses architectures de décodage LDPC stochastique et à complexité réduite 

sont élaborées, pour contourner ce désagrément. Les récentes approches du 

décodage LDPC stochastique ont confirmé leurs adaptabilités pour le décodage 

parallèle. De plus, pour une réduction supplémentaire de la surface de silicium, 

différentes architectures et stratégies de décodage LDPC, utilisant les méthodes 

stochastiques, sont proposées. 

 

 Néanmoins, une architecture optimisée pour un décodeur LDPC stochastique 

basé sur ASIC ne peut pas générer systématiquement une utilisation efficace de 

logique FPGA. Il est évident que la mise en œuvre ASIC du compteur à six bits 

nécessite moins de surface de silicium par rapport à la mémoire de 64 bits. 

Cependant, un résultat contraire est obtenu par la mise en œuvre sur un FPGA. Une 

implémentation d'une mémoire de 64 bits sur un FPGA de Xilinx peut être routée 

en utilisant une seule LUT, contrairement à la mise en œuvre du compteur à six 

bits.  
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 Dans ce chapitre, nous présentons les résultats d'implémentation et les 

comparaisons entre les architectures de décodage LDPC stochastique basé sur un 

FPGA. De plus, nous présentons la validation de notre technique qui permet une 

réduction supplémentaire de l'utilisation de la logique FPGA et une amélioration 

de la convergence, même pour les codes courts. L'architecture mise en œuvre de 

notre décodeur LDPC est entièrement parallèle. Des descriptions VHDL sont 

données en annexes. 

 

 

4.2. Implémentation sur FPGA 

 Il a été démontré que l'élargissement de la taille des mémoires internes des 

VNs augmente les convergences de décodage stochastique LDPC [36]-[37]. 

Cependant et surtout, l'ajout de capacité de mémoire supplémentaire implique une 

complexité matérielle additionnelle et des ressources supplémentaires. 

L'organisation et la mise en œuvre sur FPGA nécessitent des considérations 

spéciales. En plus des ressources logiques des LUTs, la mémoire peut être mappée 

à l'aide des blocs RAM ou à l'aide des RAM distribuées (LUT RAM). 

 

 La cible principale de la structure proposée est d'améliorer les performances 

de décodage LDPC sur FPGA, sans ressources FPGA supplémentaires. Pour valider  

l'amélioration de notre nouvelle conception, des codes LDPC moyens (1024, 512) 

et courts (200, 100) sont implémentés sur FPGA (Field Programmable Gate Array) 

de Xilinx, le Virtex-6, avec différentes méthodes. La figure 4.1. présente le 

synoptique des connexions pour l'association des sous-nœuds de variable à 3 

degrés [47]-[49]. 
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Figure 4.1. Synoptique des connexions pour l'association des sous-nœuds de variable à 3 
degrés 

  

 La figure 4.2. présente le diagramme fonctionnel du nouveau sous-nœud de 

variable des codes LDPC proposés (1024, 512) et (200, 100). Le nœud de variable 

de degré 3 est composé de 3 sous-nœuds de degrés 3. L'état majoritaire et les 

signaux d'adresse aléatoire sont connectés à tous les sous-nœuds. L'une des 

entrées du sous-nœud à 3 degrés 3 est connectée au signal de probabilité par un 

comparateur. Les deux autres entrées du sous-nœud sont connectées à la sortie du 

nœud de parité. Les trois signaux S sont combinés pour produire le signal d'état 

majoritaire. L'implémentation sur FPGA de la mémoire interne de la VN proposée 

est réalisée en utilisant les RAM distribuées du FPGA. 
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Figure 4.2. Structure du nouveau sous-nœud de variable. 

 

  

 La figure 4.3. montre le principe de l'implémentation FPGA d'une partie qui 

compose les nœuds de variable proposés de degré 3. Le nœud de variable proposé 

est composé de trois parties. Cette variante du nœud de variable utilisera trois 

(03) RAM distribuées du FPGA. Chaque RAM distribuées du FPGA est l'équivalent 

d'une seule LUT. Le principe du comparateur pour produire les séquences de 

Bernouli est toujours gardé. De même, nous gardons le principe du générateur des 

variables aléatoires. Le générateur est utilisé d'une part pour piloter le bus 

d'adresses des mémoires internes des nœuds de variable, et d'autre part pour 

produire les deuxièmes entrées des comparateurs.  

 

 Les CNs implémentés utilisent une structure similaire à celle des CNs adoptés 

par les décodeurs DS et CSS. La figure 4.4. donne la structure principale d'un CN de 

degré-6.  
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Figure 4.3. Implémentation de VN avec dv=3, Nouvelle approche. 

 

   

 

 

 

Figure 4.4. Nœud de parité à 6 degrés. 
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Figure 4.5. Structure du nouveau nœud de variable à 3 degrés  

 
  

 Le décodeur LDPC stochastique avec la version EM donne un résultat 

d'implémentation FPGA proche de la version DS. L'implémentation de 2 × 1 bits 

jusqu'à 64 × 1 bits n'utilise qu'un seul LUT sur le FPGA Xilinx Virtex-6. Par 

conséquent, la version de décodeur LDPC proposée peut être implémentée en 

utilisant une mémoire interne d'une VN allant jusqu'à 64 bits sans réclamer des 

ressources FPGA supplémentaires.  

 

 Comme nous pouvons le voir, l'implémentation sur FPGA du décodeur basé 

sur les compteurs avec one-step initialisation nécessite des ressources 
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utilisées dans DS. La figure 4.5. présente la structure du nouveau nœud de variable 

à 3 degrés. La réduction supplémentaire de l'utilisation de la logique FPGA 

observée pour le nouveau décodeur proposé est principalement obtenue à la suite 

de s'en passer des compteurs à saturation de sortie VN. 

  

 La figure 4.6. présente le schéma de principe du décodeur stochastique LDPC 

proposé (1024, 512). Les unités principales sont l'unité des nœuds de variable, 

l'unité des nœuds de contrôle de parité et l'unité du contrôle du syndrome. L'unité 

des VNs et l'unité des CNs échangent les informations stochastiques jusqu'à 

atteindre un code correct ou le nombre maximum d'itérations. Le code correct est 

détecté par le contrôleur de syndrome, et le maximum d'itérations est détecté par 

le compteur d'itérations.  

 

 Les sorties du générateur des nombres aléatoires sont utilisées avec les 

comparateurs des VNs pour générer les séquences de Bernouli. De plus, ils sont 

directement utilisés pour piloter les bus d'adresses de la RAM distribuée FPGA, 

utilisée comme mémoire interne VN. 
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Figure 4.6. Synoptique du décodeur LDPC (1024, 512) proposé  
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4.3. Comparaison des taux d'utilisation logique sur FPGA 

 La figure 4.7. présente le rapport d'utilisation des ressources FPGA. Le 

décodeur proposé atteint une réduction moyenne d'environ 50% par rapport à la 

version du compteur à initialisation one-step [50] et une réduction moyenne 

d'environ 35% par rapport aux décodeurs DS et EM. 

 

 En plus de la réduction de l'utilisation de la logique, l'architecture proposée 

offre des performances supplémentaires même pour les codes courts. 

 

Figure 4.7. Rapport d'utilisation des ressources FPGA 

  

Les résultats de la mise en œuvre FPGA des codes LDPC réguliers (200, 100) et 

(1024, 512) avec des VN basés sur l'approche DS, sur l'approche des compteurs à 

initialisation one-step et sur notre approche proposée, sont présentés dans le 

Tableau I. 
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Tableau I. Utilisation des ressources de l'implémentation des décodeurs LDPC 
stochastiques sur l'FPGA de Xilinx Virtex-6 VLX240T  
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4.4. Performances et convergence du nouveau décodage sur FPGA 

 La figure 4.8. présente les performances BER du décodage LDPC (200 100) 

sur FPGA avec DS, CSS, EM et l'approche proposée. Le nombre d'itérations de 

décodage maximal est fixé à 1000 DC. Le BER de la nouvelle approche illustre une 

amélioration très significative.  

 

 
 

 
Figure 4.8.  Comparaison des performances BER du code (200,100) 

 

 Le décodeur proposé avec une mémoire interne de 16 bits surpasse le 

décodeur EM de 0,5 dB pour un BER de 10-5. Les valeurs moyennes du DCs requis 

pour le DS et l'architecture proposée, avec un délai de décodage maximum de 1000 

et 400, sont présentés sur la figure 4.9. Des réductions de 85,3% et 81,1%, dans 

l'ADC par rapport au décodeur DS à un SNR de 6 dB, sont observées pour 1000 et 

400 Max-DC respectivement. 
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Figure 4.9.  Cycles des décodages moyens  
   

  

 La figure 4.10. et la figure 4.11. montrent le résultat et la comparaison de 

l'implémentation des utilisations logiques FPGA de l'unité des nœuds de variable 

et du décodeur respectivement. Le décodeur proposé atteint une réduction 

moyenne d'environ 50% par rapport à la variante du compteur à initialisation one-

step et une réduction moyenne d'environ 35% par rapport aux décodeurs DS et 

EM. En plus de la réduction de l'utilisation de la logique, la nouvelle architecture 

offre des performances supplémentaires même pour les codes courts. Le décodeur 

EM fournit un résultat d'implémentation FPGA proche de la variété DS. 
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Figure 4.10.  Résultat et comparaison de la logique d'utilisation FPGA pour 
l'implémentation des nœuds de variable  

 

 

Figure 4.11. Résultat et comparaison de la logique d'utilisation FPGA pour 
l'implémentation des décodeurs stochastiques  
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4.5. Conclusion  

 Dans ce chapitre, nous avons étudié la complexité et les performances des 

décodeurs stochastiques LDPC implémentés sur FPGA. De plus, la nouvelle 

approche du décodage LDPC stochastique complètement parallèle a été présentée, 

qui peut surclasser tous les versions récentes. L'amélioration a été réalisée en 

introduisant un nœud de variable stochastique efficace. 

  

 Une réduction de la latence et de la complexité du décodage, en plus de 

l'amélioration du BER, est obtenue même pour les codes courts. Les résultats 

d'implémentation sur un FPGA de Xilinx, le Virtex-6 VLX 240T valident 

l'amélioration apportée par notre nouvelle méthode. Une réduction moyenne de 

35% de l'utilisation logique et une réduction moyenne de 85% des cycles de 

décodage, par rapport à la méthode DS, sont réalisés. Les performances BER du 

nouveau décodeur (200, 100) dépassent les versions DS, CSS et EM. Un écart de 

gain de 0,5 dB, comparé à EM, est observé pour un  BER de 10-5. Des descriptions 

VHDL sont données en annexes. 

 



 

 

 
CONCLUSION 

 
 

 

 

 Nous nous sommes intéressés dans ce travail à la conception de nouvelles 

architectures et algorithmes pour réduire la complexité matérielle tout en 

conservant les performances du décodage. Après une introduction du décodage 

LDPC, nous avons présenté les principes et les architectures des décodeurs LDPC à 

complexité réduite et leurs algorithmes associés. Le premier décodage LDPC non 

stochastique à complexité réduite est le décodage avec le "MIN-SUM algorithm" 

(MSA). La deuxième variante est le décodage avec le "Normalized MIN-SUM 

algorithm" (NMS). La troisième variante présentée est la variante du décodage 

avec  l’ "Offset MIN-SUM algorithm" (OMS).  

  

 Une imposante amélioration de l'algorithme de décodage OMS a été présentée. 

L'algorithme proposé est conçu pour réduire la complexité matérielle tout en 

conservant les performances du décodage. Le nouvel algorithme a été appliqué en 

utilisant deux différents codes LDPC réguliers (200, 100) et (1024, 512). Les 

résultats des simulations montrent que les performances du nouvel algorithme est 

proche du SPA à virgule flottante pour un faible rapport signal sur bruit (SNR) et 

peut surpasser le SPA à virgule flottante pour un SNR élevé, avec une complexité 

inférieure à la complexité du OMS classique. 

 

 Nous avons introduit les concepts de base du calcul stochastique, la 

représentation de l'information stochastique et les opérations arithmétiques. Une 

nouvelle étude du décodage LDPC stochastique sur le plan architectural et sur le 

plan logarithmique est présentée avec une investigation de complexité et de 

performances des décodeurs stochastiques LDPC implémentables sur FPGA. 
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 La conception d'une performante approche de décodage LDPC stochastique, 

complètement parallèle et implémentable sur FPGA a été illustrée avec les détails 

de cette architecture, ainsi que les calculs et les étapes de l'algorithme associé.  

Cette nouvelle approche du décodage LDPC stochastique, avec sa capacité du  

parallélisme complet sur FPGA, peut surclasser toutes les versions stochastiques 

récentes. L'amélioration a été réalisée en introduisant un nœud de variable 

stochastique très efficace. Une réduction de la latence et de la complexité du 

décodage, en plus de l'amélioration du BER, est obtenue même pour les codes 

courts.  

 

 Les résultats d'implémentation sur un FPGA de Xilinx, le Virtex-6 VLX 240T 

valident l'amélioration apportée par notre nouvelle méthode. Une réduction 

moyenne de 35% de l'utilisation logique sur FPGA, par rapport à la méthode DS, 

est réalisée pour les codes (200, 100) et (1024, 512). Également, une réduction de 

85% pour les cycles de décodage, par rapport à la méthode DS, est enregistrée. Au 

même titre, les performances du BER du nouveau décodeur (200, 100) dépassent 

les versions DS, CSS et EM. Un écart de gain de 0,5 dB, comparé à la version EM, est 

observé pour un BER de 10-5. 

 

 Les perspectives à l’issue de cette thèse sont nombreuses, nous pouvons en 

citer à titre d’exemple le développement et l’implantation sur FPGA des codes 

LDPC non binaires.   
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A1. VHDL du nouveau sous-nœud de variable avec dv=3 
 
library ieee; 
use ieee.std_logic_1164.ALL; 
use ieee.numeric_std.ALL; 
library UNISIM; 
use UNISIM.Vcomponents.ALL; 
 
entity DS_VN1_3_005_MUSER_DS_VN_0052 is 
   port ( A        : in    std_logic_vector (3 downto 0);  
          CLK      : in    std_logic;  
          CLKE     : in    std_logic;  
          MajorStt : in    std_logic;  
          Vin1     : in    std_logic;  
          Vin2     : in    std_logic;  
          Vin3     : in    std_logic;  
          OBit     : out   std_logic;  
          S        : out   std_logic;  
          State    : out   std_logic); 
end DS_VN1_3_005_MUSER_DS_VN_0052; 
 
 
architecture BEHAVIORAL of DS_VN1_3_005_MUSER_DS_VN_0052 is 
   attribute BOX_TYPE   : string ; 
   attribute HU_SET     : string ; 
   signal XLXN_1   : std_logic; 
   signal XLXN_2   : std_logic; 
   signal XLXN_6   : std_logic; 
   signal XLXN_12  : std_logic; 
   signal XLXN_13  : std_logic; 
   signal XLXN_14  : std_logic; 
   signal XLXN_47  : std_logic; 
   signal XLXN_49  : std_logic; 
   signal XLXN_54  : std_logic; 
   signal S_DUMMY  : std_logic; 
 
   component AND2 
      port ( I0 : in    std_logic;  
             I1 : in    std_logic;  
             O  : out   std_logic); 
   end component; 
 
   attribute BOX_TYPE of AND2 : component is "BLACK_BOX"; 
 
  component NOR2 
      port ( I0 : in    std_logic;  
             I1 : in    std_logic;  
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             O  : out   std_logic); 
   end component; 
 
   attribute BOX_TYPE of NOR2 : component is "BLACK_BOX"; 
  
   component M2_1_MXILINX_DS_VN_0052 
      port ( D0 : in    std_logic;  
             D1 : in    std_logic;  
             S0 : in    std_logic;  
             O  : out   std_logic); 
   end component; 
 
   component AND2B1 
      port ( I0 : in    std_logic;  
             I1 : in    std_logic;  
             O  : out   std_logic); 
   end component; 
 
   attribute BOX_TYPE of AND2B1 : component is "BLACK_BOX"; 
    
   component FDE 
      generic( INIT : bit :=  '0'); 
      port ( C  : in    std_logic;  
             CE : in    std_logic;  
             D  : in    std_logic;  
             Q  : out   std_logic); 
   end component; 
 
   attribute BOX_TYPE of FDE : component is "BLACK_BOX"; 
    
   component OR2 
      port ( I0 : in    std_logic;  
             I1 : in    std_logic;  
             O  : out   std_logic); 
   end component; 
 
   attribute BOX_TYPE of OR2 : component is "BLACK_BOX"; 
   
   component IM_16bit_Sch_MUSER_DS_VN_0052 
      port ( WE    : in    std_logic;  
             M_in  : in    std_logic;  
             CLK   : in    std_logic;  
             A     : in    std_logic_vector (3 downto 0);  
             M_out : out   std_logic); 
   end component; 
   attribute HU_SET of XLXI_14 : label is "XLXI_14_5"; 
   attribute HU_SET of XLXI_20 : label is "XLXI_20_3"; 
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   attribute HU_SET of XLXI_33 : label is "XLXI_33_4"; 
 
begin 
 
   S <= S_DUMMY; 
   XLXI_2 : AND2 
      port map (I0=>Vin2, 
                I1=>Vin1, 
                O=>XLXN_1); 
    
   XLXI_3 : NOR2 
      port map (I0=>Vin2, 
                I1=>Vin1, 
                O=>XLXN_2); 
    
   XLXI_14 : M2_1_MXILINX_DS_VN_0052 
      port map (D0=>XLXN_54, 
                D1=>Vin2, 
                S0=>XLXN_6, 
                O=>XLXN_14); 
    
   XLXI_17 : AND2 
      port map (I0=>Vin3, 
                I1=>XLXN_14, 
                O=>XLXN_12); 
    
   XLXI_18 : NOR2 
      port map (I0=>Vin3, 
                I1=>XLXN_14, 
                O=>XLXN_13); 
    
   XLXI_19 : NOR2 
      port map (I0=>XLXN_13, 
                I1=>XLXN_12, 
                O=>S_DUMMY); 
    
   XLXI_20 : M2_1_MXILINX_DS_VN_0052 
      port map (D0=>Vin3, 
                D1=>A(0), 
                S0=>S_DUMMY, 
                O=>XLXN_47); 
    
   XLXI_32 : AND2B1 
      port map (I0=>MajorStt, 
                I1=>S_DUMMY, 
                O=>XLXN_49); 
    
   XLXI_33 : M2_1_MXILINX_DS_VN_0052 
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      port map (D0=>XLXN_47, 
                D1=>XLXN_54, 
                S0=>MajorStt, 
                O=>OBit); 
    
   XLXI_37 : FDE 
      port map (C=>CLK, 
                CE=>CLKE, 
                D=>XLXN_49, 
                Q=>State); 
    
   XLXI_38 : OR2 
      port map (I0=>XLXN_2, 
                I1=>XLXN_1, 
                O=>XLXN_6); 
    
   XLXI_39 : IM_16bit_Sch_MUSER_DS_VN_0052 
      port map (A(3 downto 0)=>A(3 downto 0), 
                CLK=>CLK, 
                M_in=>Vin2, 
                WE=>XLXN_6, 
                M_out=>XLXN_54); 
    
end BEHAVIORAL; 
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A2. VHDL de la mémoire interne à 16 bits de la VN 
proposée 
 
library ieee; 
use ieee.std_logic_1164.ALL; 
use ieee.numeric_std.ALL; 
library UNISIM; 
use UNISIM.Vcomponents.ALL; 
 
entity IM_16bit_Sch_MUSER_DS_VN_0052 is 
   port ( A     : in    std_logic_vector (3 downto 0);  
          CLK   : in    std_logic;  
          M_in  : in    std_logic;  
          WE    : in    std_logic;  
          M_out : out   std_logic); 
end IM_16bit_Sch_MUSER_DS_VN_0052; 
 
architecture BEHAVIORAL of IM_16bit_Sch_MUSER_DS_VN_0052 is 
   attribute INIT       : string ; 
   attribute BOX_TYPE   : string ; 
   component RAM16X1S 
      -- synopsys translate_off 
      generic( INIT : bit_vector :=  x"0000"); 
      -- synopsys translate_on 
      port ( A0   : in    std_logic;  
             A1   : in    std_logic;  
             A2   : in    std_logic;  
             A3   : in    std_logic;  
             D    : in    std_logic;  
             WCLK : in    std_logic;  
             WE   : in    std_logic;  
             O    : out   std_logic); 
   end component; 
   attribute INIT of RAM16X1S : component is "0000"; 
   attribute BOX_TYPE of RAM16X1S : component is "BLACK_BOX"; 
    
begin 
   XLXI_3 : RAM16X1S 
      port map (A0=>A(0), 
                A1=>A(1), 
                A2=>A(2), 
                A3=>A(3), 
                D=>M_in, 
                WCLK=>CLK, 
                WE=>WE, 
                O=>M_out); 
  end BEHAVIORAL; 
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A3. VHDL du compteur-décompteur à saturation  
 
library IEEE; 
use IEEE.STD_LOGIC_1164.ALL; 
use IEEE.STD_LOGIC_ARITH.ALL; 
use IEEE.STD_LOGIC_UNSIGNED.ALL; 
 
entity Counter_St6b is 
    Port ( C : in  STD_LOGIC; 
 CE : in  STD_LOGIC; 
  UD : in  STD_LOGIC; 
 RST : in  STD_LOGIC; 
 BN_1 : out  STD_LOGIC; 
 TCount: out STD_LOGIC); 
end Counter_St6b; 
 
architecture Behavioral of Counter_St6b is 
 signal count: STD_LOGIC_VECTOR (5 downto 0):="000000"; 
 signal TC: std_logic:='0'; 
begin 
process (C)  
begin 
   if C='1' and C'event then 
      if (RST='0') then 
 if (CE='1') then 
   if ((signed(count) /= -31) and (signed(count) /= 31)) then 
     TC <= '0'; 
    if (UD='1') then    
            count <= count + 1; 
             else 
           count <=  count - 1; 
    end if; 
    else 
     count <= count; 
    TC <= '1'; 
    end if;  
   end if; 
   else  
         count <= "000000"; 
       TC <= '0'; 
  end if; 
   end if; 
end process; 
 BN_1 <= NOT(count(5)); 
 TCount <= TC; 
end Behavioral; 
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A4. VHDL du nœud de contrôle adopté avec dc=6 
 
library IEEE; 
use IEEE.STD_LOGIC_1164.ALL; 
use IEEE.STD_LOGIC_ARITH.ALL; 
use IEEE.STD_LOGIC_UNSIGNED.ALL; 
 
entity DS_CN6 is 
   port ( CNin1  : in    std_logic;  
          CNin2  : in    std_logic;  
          CNin3  : in    std_logic;  
          CNin4  : in    std_logic;  
          CNin5  : in    std_logic;  
          CNin6  : in    std_logic;  
          State1 : in    std_logic;  
          State2 : in    std_logic;  
          State3 : in    std_logic;  
          State4 : in    std_logic;  
          State5 : in    std_logic;  
          State6 : in    std_logic;  
          CNout  : out   std_logic;  
          CNout1 : out   std_logic;  
          CNout2 : out   std_logic;  
          CNout3 : out   std_logic;  
          CNout4 : out   std_logic;  
          CNout5 : out   std_logic;  
          CNout6 : out   std_logic); 
end DS_CN6; 
 
architecture Behavioral of DS_CN6 is 
 signal CNall : STD_LOGIC; 
 signal CS : STD_LOGIC; 
 signal CNint : STD_LOGIC; 
begin 
 CNall <= CNin1 xor CNin2 xor CNin3 xor CNin4 xor CNin5 xor CNin6 ;  
 CS <= '1' when not(State1 or State2 or State3 or State4 or State5 or State6) = '1' 
else '0'; 
CNint <= (CNall and CS); 
CNout <= CNall; 
CNout1 <= (CNint xor CNin1); 
CNout2 <= (CNint xor CNin2); 
CNout3 <= (CNint xor CNin3); 
CNout4 <= (CNint xor CNin4); 
CNout5 <= (CNint xor CNin5); 
CNout6 <= (CNint xor CNin6); 
 
end Behavioral; 
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A5. VHDL du générateur aléatoire à distribution 
uniforme. 
 

library ieee; 
use ieee.std_logic_1164.ALL; 
use ieee.numeric_std.ALL; 
library UNISIM; 
use UNISIM.Vcomponents.ALL; 
 
entity RE_16bitXOR is 
   port ( CE       : in    std_logic;  
          CLK      : in    std_logic;  
          RST      : in    std_logic;  
          EMout_16 : out   std_logic_vector (15 downto 0)); 
end RE_16bitXOR; 
 
architecture BEHAVIORAL of RE_16bitXOR is 
   attribute BOX_TYPE   : string ; 
   signal XLXN_17        : std_logic; 
   signal XLXN_18        : std_logic; 
   signal XLXN_19        : std_logic; 
   signal EMout_16_DUMMY : std_logic_vector (15 downto 0); 
   
 component XOR2 
      port ( I0 : in    std_logic;  
             I1 : in    std_logic;  
             O  : out   std_logic); 
   end component; 
   attribute BOX_TYPE of XOR2 : component is "BLACK_BOX"; 
  
   component FDE 
      generic( INIT : bit :=  '0'); 
      port ( C  : in    std_logic;  
             CE : in    std_logic;  
             D  : in    std_logic;  
             Q  : out   std_logic); 
   end component; 
   attribute BOX_TYPE of FDE : component is "BLACK_BOX"; 
  
   component FDPE 
      generic( INIT : bit :=  '1'); 
      port ( C   : in    std_logic;  
             CE  : in    std_logic;  
             D   : in    std_logic;  
             PRE : in    std_logic;  
             Q   : out   std_logic); 
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   end component; 
   attribute BOX_TYPE of FDPE : component is "BLACK_BOX"; 
   
begin 
   EMout_16(15 downto 0) <= EMout_16_DUMMY(15 downto 0); 
   XLXI_19 : XOR2 
      port map (I0=>EMout_16_DUMMY(14), 
                I1=>EMout_16_DUMMY(15), 
                O=>XLXN_17); 
    
   XLXI_20 : XOR2 
      port map (I0=>EMout_16_DUMMY(12), 
                I1=>XLXN_17, 
                O=>XLXN_18); 
    
   XLXI_21 : XOR2 
      port map (I0=>EMout_16_DUMMY(3), 
                I1=>XLXN_18, 
                O=>XLXN_19); 
    
   XLXI_26 : FDE 
      port map (C=>CLK, 
                CE=>CE, 
                D=>EMout_16_DUMMY(9), 
                Q=>EMout_16_DUMMY(10)); 
    
   XLXI_27 : FDE 
      port map (C=>CLK, 
                CE=>CE, 
                D=>EMout_16_DUMMY(10), 
                Q=>EMout_16_DUMMY(11)); 
    
   XLXI_28 : FDE 
      port map (C=>CLK, 
                CE=>CE, 
                D=>EMout_16_DUMMY(11), 
                Q=>EMout_16_DUMMY(12)); 
    
   XLXI_29 : FDE 
      port map (C=>CLK, 
                CE=>CE, 
                D=>EMout_16_DUMMY(12), 
                Q=>EMout_16_DUMMY(13)); 
    
   XLXI_30 : FDE 
      port map (C=>CLK, 
                CE=>CE, 
                D=>EMout_16_DUMMY(13), 
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                Q=>EMout_16_DUMMY(14)); 
    
   XLXI_31 : FDE 
      port map (C=>CLK, 
                CE=>CE, 
                D=>EMout_16_DUMMY(14), 
                Q=>EMout_16_DUMMY(15)); 
    
   XLXI_32 : FDE 
      port map (C=>CLK, 
                CE=>CE, 
                D=>EMout_16_DUMMY(8), 
                Q=>EMout_16_DUMMY(9)); 
    
   XLXI_33 : FDE 
      port map (C=>CLK, 
                CE=>CE, 
                D=>EMout_16_DUMMY(7), 
                Q=>EMout_16_DUMMY(8)); 
    
   XLXI_34 : FDE 
      port map (C=>CLK, 
                CE=>CE, 
                D=>EMout_16_DUMMY(6), 
                Q=>EMout_16_DUMMY(7)); 
    
   XLXI_35 : FDE 
      port map (C=>CLK, 
                CE=>CE, 
                D=>EMout_16_DUMMY(5), 
                Q=>EMout_16_DUMMY(6)); 
    
   XLXI_36 : FDE 
      port map (C=>CLK, 
                CE=>CE, 
                D=>EMout_16_DUMMY(4), 
                Q=>EMout_16_DUMMY(5)); 
    
   XLXI_37 : FDE 
      port map (C=>CLK, 
                CE=>CE, 
                D=>EMout_16_DUMMY(3), 
                Q=>EMout_16_DUMMY(4)); 
    
   XLXI_38 : FDE 
      port map (C=>CLK, 
                CE=>CE, 
                D=>EMout_16_DUMMY(2), 
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                Q=>EMout_16_DUMMY(3)); 
    
   XLXI_39 : FDE 
      port map (C=>CLK, 
                CE=>CE, 
                D=>EMout_16_DUMMY(1), 
                Q=>EMout_16_DUMMY(2)); 
    
   XLXI_40 : FDE 
      port map (C=>CLK, 
                CE=>CE, 
                D=>EMout_16_DUMMY(0), 
                Q=>EMout_16_DUMMY(1)); 
    
   XLXI_41 : FDPE 
      port map (C=>CLK, 
                CE=>CE, 
                D=>XLXN_19, 
                PRE=>RST, 
                Q=>EMout_16_DUMMY(0)); 
    
end BEHAVIORAL; 
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A6. VHDL du compteur d'itération.  

 
library IEEE; 
use IEEE.STD_LOGIC_1164.ALL; 
use IEEE.STD_LOGIC_ARITH.ALL; 
use IEEE.STD_LOGIC_UNSIGNED.ALL; 
 
entity Counter_Itir1 is 
    Port ( CLK : in  STD_LOGIC; 
 CE : in  STD_LOGIC; 
 Cout: out  STD_LOGIC; 
 RST : in  STD_LOGIC); 
           
end Counter_Itir1; 
 
architecture Behavioral of Counter_Itir1 is 
 signal count: STD_LOGIC_VECTOR (13 downto 0):="00000000000000"; 
 signal TC: STD_LOGIC:='0'; 
 
begin 
 
process (CLK)  
begin 
   if CLK='1' and CLK'event then 
      if (RST='0') then 
   if (CE='1') then 
         if (count /= 4000) then -- valeur max d'itirations 
            count <= count + 1; 
    TC <= '0'; 
   else  
    count <= count; 
    TC <= '1'; 
    end if;  
   end if; 
   else  
         count <= "00000000000000"; 
   TC <= '0'; 
   end if; 
   end if; 
end process; 
 
Cout <= TC; 
 
end Behavioral; 
 

 


