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RESUME

La prochaine génération de systémes sans-fil est censée permettre de transmet-
tre de Vinformation a haut débit et d’assurer une trés bonne qualité de commu-
nication, quelque soit Penvironnement - intérieur, urbain, rural... - dans lequel
évolue 'utilisateur. Mais les contraintes physiques subies par les canaux de trans-
mission sont autant de problemes & surmonter. Ainsi, le partage du spectre de
fréquences disponibles attise de nombreuses convoitises. Par ailleurs, le bruit et les
évanouissements dus a la propagation multi-chemins peuvent atténuer fortement
le signal pendant la transmission. Une solution pour lutter contre 'atténuation du
signal est apport de différentes répliques du signal au récepteur par l'introduction
d’'une ou plusieurs diversités. Parmi les trois types de diversités connues - tem-
porelle, fréquentielle et spatiale -, seule la diversité spatiale ne nécessite pas une
augmentation de la largeur de bande du systéme original.

L’objectif de notre travail est 'étude des codes spatio-temporels en blocs
(STBC). Pour la mener & bien, le principe des codes spatio-temporels est ex-
posé, précédé d’un rappel des notions de base des systémes de communications
numériques. La présentation de ces concepts permet d’enchainer ensuite sur
Pexamen du principe et des performances des codes STBC. Plus précisément,
cette analyse porte sur les facteurs influants sur le comportement des codes STBC:
nombre d’antennes, taux de codage, ordre de la modulation. Elle montre entre
autres que ajout d’une seconde antenne de réception peut amener des gains de
plusieurs décibels pour des taux d’erreur par trame faibles, par exemple de 'ordre
de 10~tou 1072, par rapport 3 un systéme mono-antenne. En outre, ce travail mon-
tre également que 'apport significatif d'un gain n’est réalisé qu’avec Pajout d'un
norabre limité d’antennes (2 ou 3 en émission et en réception). Un phénomeéne de
saturation apparait alors par la suite.

Diverses modélisations du canal de transmission sont également envisagées:
canaux a évanouissements quasi-statiques et rapides, canaux gaussiens. En outre,
pour les canaux & évanouissements, la dépendance des performances des codes
STBC 4 la connaissance parfaite des coeflicients d’atténuation du canal est évaluée.

Une certaine robustesse des codes STBC & une erreur d’estimation des coefficients
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d’atténuation est montrée. Suivant le modele utilisé pour représenter les pertur-
bations, les performances d’erreur des STBC peuvent rester acceptables pour des
erreurs d’estimation de prés de 50%. Enfin, la concaténation d’un codeur TCM
aux codes STBC complete cette revue.

Ce travail atteste que l'emploi de plusieurs antennes, en émission ou en
réception, offre un gain indéniable par rapport & un systéme mono-antenne. Les
STBC constituent un outil adéquat pour obtenir ce gain pour une complexité de
décodage relativement faible. L’ajout d’un codeur TCM permet d’améliorer ce
gain, tout en ajoutant une complexité au décodage. Les STBC concaténés appa-

raissent méme étre plus performants que les codes spatio-temporels en treillis.
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ABSTRACT

Nowadays, the great popularity of cordless phones, cellular phones, portable
computing demonstrates the importance of wireless communications systems in
our society. The next generation of wireless systems is supposed to allow high
speed data services and to insure a very good quality of communication anywhere,
with the user evolving as well in indoors as in outdoors environment. However the
physical limitation of the wireless channel presents a challenge for reliable commu-
nications. Indeed, the limited spectrum is desired by many companies and should
be shared among the various operators. Besides, time-varying impairments such
as noise and multipaths can attenuate strongly the signal during the transmission.
Most personal communications and wireless services are meant to be carried in a
pocket or a briefcase and must be small and lightweight, which means small bat-
teries. Diversity techniques, such as time, frequency or space diversity, may be
used to improve the transmission quality instead of technics demanding significant
processing power.

Our work focuses on space and time diversities and especially using space-time
block codes (STBC). After introducing digital communications systems and espe-
cially channel coding, space-time codes are completely described. Then we deal
with the principle and the performances of STBC, the main subject of our work.
The influence of several parameters on these performances is analyzed. Quasi-static
and fast fading channels are treated as well as gaussian channels. The influence
of the imprecise knowledge of the path gains between transmitters and receivers
is also analyzed. Finally we conclude our work by analyzing concatenated TCM
encoder with STBC.

This work shows the huge gain offered by the use of several antennas. STBC are a
mean to achieve this gain with very little decoding complexity. It is also possible
to concatenate an outer treillis code with space-time block coding to achieve bet-
ter error performance, but at the expense of a higher complexity. However these

concatenated codes outperform most of space-time trellis codes.
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CHAPITRE 1

INTRODUCTION

1.1 Motivations

Méme si depuis Pannée 2001 le domaine des télécommunications semble
s’essouffler, les recherches se poursuivent pour tenter de lui apporter un nou-
veau souffle. Deux objectifs guident ces recherches. Le premier est la capacité
de transmettre de Uinformation sous forme numérique a haut débit entre deux
terminaux mobiles par le biais des communications sans-fil. Le second consiste
a pouvoir utiliser un téléphone unique. Celui-ci combinerait aussi bien les avan-
tages des téléphones cellulaires (mobilité et performances dans les environnements
extérieurs) que ceux des téléphones fixes (trés bonne qualité de communication en
environnements intérieurs). La popularité des téléphones sans-fil, des cellulaires,
des ordinateurs portables semblent montrer les attentes des consommateurs pour
de tels services. Les défis a relever pour les satisfaire sont multiples: développement
de codages et de modulations performants, développement de techniques permet-
tant d’améliorer la qualité et 'occupation spectrale des communications sans-fil
pour des utilisateurs de plus en plus nombreux.

Les contraintes physiques subies par les canaux de transmission des commu-
nications sans-fil sont multiples et représentent un des centres d'intérét
des recherches actuelles. Les perturbations occasionnées par ces canaux
(bruit, évanouissements, propagations multi-chemins,...) sont responsables des
atténuations et des interférences subies par le signal pendant la transmission. Or,
a I'heure d’une diminution de la taille des appareils portatifs (téléphones, ordina-
teurs,...), et donc indirectement d’'une diminution des puissances de transmission,
ces atténuations pourraient étre fatales a certaines applications, tel que Pacces a
Internet.

Outre les perturbations directes dues & ces contraintes physiques, les
télécommunications sans-fil doivent affronter leurs effets indirects. Ainsi, le partage

de la largeur de bande, la fréquence étant une ressource limitée, a conduit a



des ventes aux encheéres parfois aberrantes pour les licenses UMTS (Universal
Mobile Telecommunications System) en Europe et en Amérique du Nord. Les
différents opérateurs ont di dépenser des sommes astronomiques pour acquérir ces
licenses, condamnant pratiquement la génération 3G de la téléphonie mobile au
placard avant d’avoir pu démontrer quoi que ce soit et plongeant le monde des
télécommunications dans Uincertitude. De plus, la saturation des réseaux actuels
résulte en une baisse de la qualité de service proposée aux abonnés.

Les recherches se tournent donc vers des solutions proposant une alternative
la moins onéreuse possible aux perturbations des canaux de transmission. Les
systemes multi-antennes, qui offrent une diversité spatiale aux communications,
peuvent de ce fait étre une option intéressante. Le codage spatio-temporel per-
met d’associer a cette diversité spatiale une diversité temporelle. Il est donc
naturellement un sujet de recherche attrayant pour les principaux laboratoires.
Dans ce domaine, le codage spatio-temporel par blocs (STBC) présente des avan-
tages indéniables: diversité spatiale assurée au niveau des stations de base, ou les
ressources en place et en puissance sont plus propices qu’au niveau des téléphones
cellulaires, faible complexité des codeurs et décodeurs favorisant une implantation
peu coliteuse et dans des appareils de taille réduite. ..

L’objectif de ce mémoire est de présenter le codage spatio-temporel par blocs.
Ce travail s’inscrit dans la continuité du travail initié par Lionel Scremin [34],
et poursuivi par Guillaume Favre [15] dans le cadre de leur maitrise a4 'Ecole
Polytechnique de Montréal. Ainsi les performances du codage spatio-temporel par
blocs pourront étre confrontées a celles obtenues par ces deux étudiants a I'aide de
codage spatio-temporels convolutionnel en treillis. Par ailleurs, le comportement
des performances des STBC pour une connaissance plus ou moins parfaite du canal
de transmission sera analysée. Enfin, le codeur spatio-temporel sera concaténé avec

un codeur en treillis pour une étude exhaustive du codage par blocs.

1.2 Organisation du mémoire

Ce mémoire s’articule de la maniére suivante :

e Le chapitre 2 propose un bref rappel de différentes caractéristiques des



systemes de communications sans-fil.

Le chapitre 3 présente les principales techniques de codage employées par la
suite: codage en bloc, codage convolutionnel et décodage de Viterbi, et enfin

modulation codée en treillis.

Le chapitre 4 introduit le codage spatio-temporel. Les systemes multi-
antennes sont brievement abordés afin de définir les notations et le modele
employés par la suite. Quelques résultats principaux (capacité du canal,...)
seront également rappelés. Le codage spatio-temporel est alors présenté a
travers ses deux principales techniques: le codage en blocs et le codage en
treillis. Les criteres de performances associés au codage spatio-temporel sont

aussi abordés.

Le chapitre 5 présente le simulateur développé pour les codes STBC. Les
résultats sont obtenus pour des canaux a évanouissements quasi-statiques et
rapides ainsi que pour des canaux gaussiens. Ce chapitre comporte également

Uétude des codes STBC concaténés avec un codeur de modulation codée en
treillis (TCM).

La conclusion dresse un bilan du travail entrepris et propose des perspectives

de recherches futures.

L’annexe 1 répertorie les codes STBC étudiés et les métriques utilisées pour

leur décodage.
L’annexe 11 répertorie divers résultats obtenus au cours de notre étude.

L’annexe I est la démonstration que, dans le cas d’une modélisation addi-
tive des perturbations liées aux coefficients d’atténuation du canal, et pour
une variance de ces perturbations constante, il est impossible d’obtenir une

probabilité d’erreur aussi petite que souhaitée en augmentant seulement le
SNR.

L’annexe IV répertorie les tables de décodage utilisées pour la quantification

du canal gaussien.



1.3 Contributions amenées

Ce travail de recherche a apporté les contributions suivantes :

e Développement d'un simulateur de STBC pour modulation M-PSK et 16-

QAM pour des canaux a évanouissements de Rayleigh quasi-statiques et rapi-
des.

e Comparaison des résultats obtenus et de ceux figurant dans les publications

traitant du méme sujet afin de vérifier la validité du simulateur.

e Etude de l'influence de divers parameétres sur les performances : nombre

d’antennes, ordre de la modulation.

o Analyse de linfluence d’une connaissance plus ou moins précise des coef-
ficients d’atténuation du canal & évanouissements sur les performances des
codes STBC.

e Développement d'un simulateur de CST en blocs concaténé avec un codeur
TCM pour des canaux a évanouissements de Rayleigh quasi-statiques et rapi-
des.

1.4 Ressources utilisées

En pratique le développement du simulateur et du programme de recherche de
CST-MCT a été réalisé sous environnement Windows® 2 Paide du logiciel Visual
C++©. Les courbes de performances ont été tracées grace au logiciel Matlab®©.
L’ordinateur utilisé était équipé d’un processeur cadencé & 850 MHz avec une

mémoire vive de 256 Mo.



CHAPITRE 2

NOTIONS DE COMMUNICATIONS NUMERIQUES SANS-FIL

Ce chapitre propose un rappel des bases de la théorie des communications
numériques sans-fil. Nous nous intéresserons plus précisément au canal de trans-

mission et & ses caractéristiques.

2.1 Description d’une chaine de transmission

Globalement, I'objectif premier d’'un systéme de communications est la trans-
mission d'une information (signal électrique,’ son, lumiére,...} entre un expéditeur
et un destinataire. Cette information est véhiculée dans un canal de transmis-
sion entre son émission et sa réception. Idéalement, celle-ci devrait permettre de
restituer intégralement au destinataire I'information de 'expéditeur. Mais, comme
nous le verrons plus loin dans cette section, le canal n’étant pas parfait, des per-
turbations viennent altérer le signal et provoquer des erreurs de réception. Si
historiquement les signaux employés étaient des signaux analogiques, rendant le
systeme tres vulnérable aux perturbations, la transmission est de nos jours effectuée
numériquement. Ainsi, Pinformation originale est échantillonnée puis quantifiée
pour obtenir des symboles binaires (bits). Les avantages d’un tel systéme sont
nombreux: meilleure immunité au bruit, possibilité de correction des erreurs... Le
schéma d’un systeme de communications numériques [28] est donné a la figure 2.1.
Comme cette figure le montre, le canal de transmission est 1’élément central du
systeme de communications: chaque opération effectuée en amont du canal trouve
son équivalent en aval (codage de canal discret/décodage de canal discret). La
premiere étape, le codage de source, consiste a éliminer la redondance présente
dans Pinformation originale: les données provenant de la source sont compressées.
Cet aspect ne sera pas traité dans le mémoire. Le codage de canal, qui sera le
centre d’intérét du troisieme chapitre, a deux objectifs. Le premier, réalisé par le
modulateur numérique, est de convertir le signal numérique en signaux analogiques

adaptés a la transmission dans le canal, qui est un milieu analogique. Le second,
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Figure 2.1: Schéma-type d’un systéme de communications numériques

assuré par le codeur de canal discret, est de protéger 'information transmise des
perturbations amenées par le canal, telles que le bruit par exemple, en introduisant
une redondance. A la réception, le processus inverse se produit: les signaux recus
sont démodulés en symboles codés qui sont alors décodés en bits. Le décodage de
source permet alors de reconstruire la séquence d’information pour la transmettre
a son destinataire. Apres cette breve description du systéme de communication
numérique, nous allons nous intéresser plus longuement a 1'un de ses éléments

principaux: le canal de transmission.

2.2 Le canal de transmission

2.2.1 Généralités

Le canal de transmission permet le transport de Vinformation entre I’émetteur
et le récepteur. Ce canal peut étre de différentes natures: fil de cuivre, air, fibre
optique... Les communications sans-fil, comme leur nom indique, utilise comme
canal de transmission 'air. Divers parametres interviennent alors dans la propa-

gation de I'information dans 'atmosphere: propagation multi-chemins, mobilité de



Vémetteur et/ou du récepteur. Dans le cadre de ce mémoire, deux types de canaux

seront observés: le canal a évanouissements de Rayleigh et le canal gaussien.

2.2.2 Le canal gaussien

Le canal gaussien est caractérisé par une transmission directe entre I'émetteur
et le récepteur. Dans ce type de canal le seul élément perturbateur est le bruit,
bruit qui est considéré comme étant blanc gaussien et additif. Aucun phénomene
d’atténuations ou de réflexions dues a des obstacles n’est pris en compte. Cet envi-
ronnement s’applique parfaitement aux liaisons satellites (figure 2.2). Par contre,
il est inadapté a 'étude des transmissions terrestres entre une station de base et
des mobiles. C’est pourquoi il ne sera que peu fait référence a ce type de canal par

la suite.

oy

Bruit blanc
gaussien additif

X

Figure 2.2: Canal gaussien

2.2.3 Le canal & évanouissements de Rayleigh
2.2.3.1 Description générale

Le canal & évanouissements de Rayleigh est le modele employé pour caractériser
le canal de transmission radio-mobile entre une station de base et un téléphone
cellulaire. Ainsi, la communication s’effectue par ondes radio (30MHz a 3GHz)
entre une station de base supposée fixe et un mobile se déplacant a 'intérieur de

la cellule couverte par la station de base. Par ailleurs, de nombreux parametres



influent sur le canal, rendant son analyse complexe. Sans entrer dans les détails,

qui sont décrits dans [34], nous pouvons citer:

e Les effets d'ombrages dus a la présence d’obstacles sur le trajet base-mobile.

Des variations du signal regu en découlent.
e [ atténuation du signal due a la distance.

e La propagation multi-chemins [24]: les réflexions et diffusions multiples
par les obstacles proches du mobile (figure 2.3) conduisent a une variation

aléatoire de la puissance instantanée du signal regu.

e La fréquence Doppler: la vitesse relative entre la station de base et le mobile
engendre une variation de la fréquence instantanée du signal recu. Cette

variation est appelée fréquence Doppler.

e Le bruit: qu'il soit d’origine naturelle (précipitations) ou d’origine humaine
(pollution électromagnétique), il affecte la transmission de information.
La représentation du bruit dans les télécommunications est le bruit blanc
gaussien qui s’ajoute au signal regu. Cette approche est celle retenue dans ce

mémoire.

2.2.3.2 Classification des différents types de canaux & évanouissements

D’apres la description présentée dans [5], les canaux & évanouissements peuvent
étre caractérisés en quatre types différents. Pour classer les canaux dans un type,

deux phénomenes interviennent: ’étalement du délai et la dispersion fréquentielle.
o L’étalement du délai:

Le signal recu résulte de la superposition des ondes recues suite a la propagation
multi-chemins. Les différentes composantes de ce signal ne parviennent pas au
récepteur au méme instant, mais avec un certain délai par rapport au signal direct.
L’étalement du délai, noté 1, est la différence entre le plus grand et le plus petit

des délais observés. Notons que ce phénomeéne est a Porigine de la dispersion



Figure 2.3: Propagation multi-chemins

temporelle et de la sélectivité fréquentielle. La connaissance de I'étalement du
délai permet de déterminer la bande de cohérence B, du canal. Par définition,
celle-ci est 'inverse de 1'étalement du délai et représente la séparation minimale
pour laquelle deux fréquences du signal subissent des atténuations indépendantes.
Notons B, la largeur de bande du signal. Si B, > B., on dit que le canal est

sélectif en fréquence. Sinon les évanouissements sont dits plats.
e La dispersion fréquentielle:

Le mouvement relatif entre un émetteur et un récepteur engendre un décalage
fréquentiel qui affecte le signal regu. Considérons une porteuse non modulée de
fréquence f, qui parvient & un mobile M se déplacant relativement a l'émetteur
avec la vitesse 7. Soit ¢ Pangle d’incidence de 'onde (figure 2.4). La fréquence
instantanée observée an mobile est alors : f, + fy avec f3 = 2cos(¢)f, ol c est la

célérité de la lumiere et f; représente le décalage Doppler.
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#“porteuse
< fréquence fp

Figure 2.4: Effet Doppler

L’effet Doppler conjugué a la propagation multi-chemins occasionne une
dispersion fréquentielle et des évanouissements sélectifs en temps. L’étalement
Doppler Fy est défini comme la moitié de la différence entre le plus grand et le
plus petit des décalages fréquentiels affectant chaque signal recu. Le temps de
cohérence du canal T, est 'inverse de I'étalement Doppler. 1l représente la durée
minimale du signal au delad de laquelle la distorsion est significative. Notons
T, la durée d'une impulsion transmise. Si T, > T'¢, on dit que le canal est a

évanouissements sélectifs en temps. Sinon les évanouissements sont dits plats.

La figure 2.5 illustre les phénomeénes observés en fonction de la largeur de bande
et de la durée du signal. En pratique, le canal plat en fréquence et sélectif en temps

représente un bon modele du canal radio-mobile terrestre.

2.2.3.3 Caractéristiques probabilistes du signal regu

Le modele de Rayleigh permet de représenter efficacement les évanouissements
subis par le signal des que la transmission n’emprunte pas un trajet direct. Cette
modélisation est particulierement bien adaptée pour des communications sans-fil
terrestres, contrairement a la modélisation de Rice employée principalement pour
des transmissions satellitaires, [34].

Le modele de Rayleigh représente la variation statistique de Penveloppe du

signal regu par sa densité de probabilité [24]. Le champ électrique E(t) du signal
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Figure 2.5: Classification des différent types de canaur & évanouissements

au récepteur est la superposition des champs résultant de la propagation multi-

chernins.

N
E(t) =Y Et) (2.1)

En utilisant la représentation en quadrature du signal & bande étroite autour
de fp, [12], il vient:

E(t) = I(t) cos(27 f,t) — Q(t) sin(27 f,t) (2.2)

ou I(t) et Q) sont les composantes passe-bas en phase et en quadrature du
signal. Ce sont également des sommes de N termes. Lorsque N tend vers I'infini,
le théoreme de la limite centrale permet de considérer ces composantes comme des
variables gaussiennes. Par ailleurs, une autre écriture de F(t), basée sur Penveloppe

complexe, permet d’écrire:

E(t) = RUE() exp (j2r 1)) (2.3)
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ol E(t) désigne Penveloppe complexe de E(). On a alors

E(t) = I{)+5Q) (2.4)

= o) exp (jO(1)) (2.5)

alt) = I2(t) + Q1) (2.6)
®(t) = arctan (-?—g)l>+g(1ﬁsigne(](t)) (2.7)

Rice a montré [30] que Venveloppe d'un signal soumis a des évanouissements a
une densité de probabilité régie par une loi de Rayleigh représentée a la figure 2.6.

Son expression est donnée par I'équation suivante :

2

;“— exp ~%r a>0

po() = 2 (—352) (2.8)
0 a <0

oli 0% est la puissance moyenne recue.

P(a)

Densité de probabilité

Figure 2.6: Distribution de Rayleigh

Les évanouissements correspondants sont illustrés par la figure 2.7, [12].
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Figure 2.7: Enveloppe d’un signal soumis a des évanouissements de Rayleigh

2.3 Conclusion

Apres une breve introduction sur les systemes de communications numériques
sans-fil, ce chapitre a présenté I'élément central de ces systémes: le canal de trans-
mission. Maintenant que celui-ci nous est plus familier, nous allons pouvoir nous
intéresser au moyen de protéger 'information contre les perturbations inhérentes

au canal: le codage de canal.
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CHAPITRE 3

ELEMENTS DE CODAGE DE CANAL

L'objectif du codage de canal, ou codage de controle d’erreurs, est d’accroitre
la résistance d’un systeme de communication au bruit et aux perturbations affec-
tant le canal de transmission. L’approche générale du codage de canal consiste
a introduire de la redondance dans la séquence transmise, afin de reconstruire la
séquence originale le plus précisément possible. Nous présentons dans ce chapitre
des techniques de codage linéaires, telles que le codage en blocs et le codage convo-
lutionnel. La modulation numérique sera également, abordée. Par souci de lisibilité,
et comme seul le codage de canal est abordé dans ce mémoire, le terme codage sera

dorénavant employé en lieu et place de codage de canal.

3.1 Généralités

Complexité
d’implémentation
Caractéristiques
du canal

Taux
d'erreur
par bit

Bande-passanie
du systeme

Débit effectif Gain de codage

Taux de codage

Figure 3.1: Facteurs intervenant dans le design du codage de canal et les schémas
de modulation

Outre les contraintes physiques propres au canal rappelées au chapitre 2, de
nombreux facteurs influent sur sa conception, comme le montre la figure 3.1. Le
codage et la modulation du canal peuvent privilégier un de ces facteurs mais ils

s’averent étre plutot le meilleur compromis possible entre ces contraintes: il ne
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sert a rien de concevoir un schéma de codage/modulation performant pour le taux
d’erreur par bit requis mais d’une complexité d’implémentation insurmontable.
Parmi les divers facteurs de la figure 3.1, le role premier du codage est d’assurer une
protection du signal transmis contre les perturbations inhérentes & la transmission
(caractéristiques du canal sur la figure). Afin d’effectuer cette protection, le codage
doit ajouter de la redondance a U'information originale, le récepteur pouvant ainsi
détecter et éventuellement corriger des erreurs. Pour ce faire, le codeur va associer
a k bits d’information n symboles codés, n > k, introduisant ainsi un tauz de
codage. Par définition, le taux de codage est le rapport R,, = % Ce rapport est
nécessairement inférieur a 1.

Claude Shannon a démontré en 1948, [35] et [36], qu’il était possible de trouver
un codage tel que la probabilité d’erreur soit aussi petite que désirée, & condition
que le taux de codage ne dépasse pas la capacité du canal. La capacité pour un
canal a bruit additif gaussien, exprimée en bits/s, est donnée par la formule:

C = Wlogy(1 + (3.1)

m)
ou W est la largeur de bande disponible pour la transmission, P est la puissance
moyenne d’émission et Ny est la densité spectrale de puissance du bruit blanc
gaussien additif affectant le signal. La théorie de Shannon fut le point de départ de
trés nombreuses recherches dans le domaine du codage pour déterminer la meilleure
facon de coder. Historiquement, les codes ont été répartis en deux catégories: les
codes en blocs et les codes convolutionnels. Un bref historique du codage de canal,

tiré de [25], est proposé sur la figure 3.2.



Codes en blocs

Codes convolutionnel

Limite de Shannon 1948

Codes de Hamming 1950 .

Codes BCH =
Codes Reed Solomon 1960
Algorithme PGZ

Algorithme Berlekamp-Massey
Codes RRNS H

1970
Algorithme de Chase A

Codes treillis en blocs, Wolf -
1980 —

1990

Algorithme SISO Chase, Pyndiah

Code turbo BCH, Hagenauer
Code turbo Hamming, Nicki -

— Codes convolutionnel, Elias

T Décodage séquentiel, Wozencraft & Rieffen

- Algorithme de Viterbi

- Algorithme MAP, Bahl et al

- TCM, Ungerboeck
- Algorithme SOVA, Hagenauer
— Algorithme Max-Log-MAP, Koch

- Codes turbo, Berrou
— Algorithme Log-MAP, Robertson

- TTCM, Robertson
- Space-time ftreillis code, Tarckh

Space-time block code, Alamouti 2000 g

— Code turbo perforé, Acikel
y

Figure 3.2: Bref historigue du codage de canal

16
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3.1.1 Codage en blocs

Les codes en blocs furent les premiers codes étudiés: les premiers travaux con-
sacrés aux codes en blocs datent du début des années 50 avec Hamming [22]. Parmi
les codes en blocs, les codes linéaires en blocs sont les plus utilisés, leur implantation

étant faciles & mettre en oeuvre.

3.1.1.1 Définition

Un code en blocs est un espace vectoriel constitué de mots de code. Chaque
séquence d’information est constituée de k symboles issus d'un alphabet A4 de
cardinal a. Chaque mot de code est formé de n symboles issus d’un alphabet B de
cardinal b. Pour former un code, on peut sélectionner a* mots de code tels que:
a® < b". Généralement les alphabets utilisés sont identiques, et le plus souvent
correspondent a l'alphabet binaire. On parle alors de code en blocs (n, k) dont le
taux de codage est: R, = k/n, avec k < n.

Pour un alphabet binaire, le poids d’un mot de code correspond au nombre
d’éléments non nuls de ce code. La distance de Hamming entre deux mots de code
est le nombre d’éléments différents entre ces deux mots de code. La plus petite
distance entre toutes les paires de mots de code distincts du code est appelée
distance minimale du code. Soit un code de distance minimale d,,;,, alors il pourra
détecter la présence de dp,;, — 1 erreurs. De plus, pour un décodage 4 maximum

de vraisemblance, ce code peut corriger ¢ erreurs, avec ¢ < |dpin — 1]/2.

3.1.1.2 Codage linéaire en blocs

Le code obtenu est linéaire si toute combinaison linéaire de 2 mots de code
donne un mot de code. Par ailleurs, & tout code (n,k) linéaire peut étre associé
une matrice génératrice G de taille (n x k) et de rang k. Si w = (ug,ug,..,us)
est le vecteur de bits d’information & encoder et ¢* = (¢}, dy, .., c%) le mot de code

associé, celui-ci peut étre obtenu par:

¢ =uG (3.2)

En outre, a toute matrice génératrice G peut étre associée une matrice de
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controle H de taille ((n — k) x n) et de rang (n — k) telle que :
GH™ =0 (3.3)

Cette propriété est importante pour le décodage du mot de code. En effet,
si ¢ est un mot de code valide, alors il existe un vecteur u tel que ¢" = uG.
Dans ce cas: ¢*HY = uGHT = 0. Ainsi, un vecteur recu r peut facilement
étre identifié & un mot de code en considérant le syndrome s défini par s = rH7.
Le codage permet de déterminer la présence d’éventuelles erreurs résultantes de la
transmission [26]. Le syndrome s renseigne le récepteur sur la présence d’erreurs de
transmission. Si s est nul, il n’y a pas d’erreur. Sinon il y a une ou plusieurs erreurs
de transmission dont la position peut étre éventuellement repérée a la lecture du
syndrome. Cependant une incertitude peut subsister: plusieurs erreurs différentes

peuvent conduire au meme syndrome.

3.1.2 Codage convolutionnel

Si le codage en bloc est facile a implémenter, il présente un défaut essentiel:
le systéeme d’émission doit attendre que k& bits soient parvenus au codeur avant de
pouvoir délivrer le mot de code correspondant. Donc plus k est élevé, plus le délai
devient grand. Or pour des applications tres sensibles aux délais, cet aspect est
problématique. Pour y remédier, la solution est d’envisager un systeme de codage
pour lequel le flot d’information est quasiment ininterrompu. C’est ce qu’Elias [14]

& réaliser en développant en premier le codage convolutionnel.

3.1.2.1 Principe

Un codeur convolutionnel binaire de taux 1/n bits/symbole peut étre généré par
une machine linéaire & nombre d’états finis consistant en un registre a décalage de
K cellules et n modulo-2 additionneurs connectés a certaines cellules du registre.
Le schéma de ce type de codeur convolutionnel est proposé & la figure 3.3. Le
codage consiste donc a passer la séquence d’'information w a travers un registre
a décalage. La sortie de chaque additionneur représente alors un symbole codé.

Notons que K est appelée la longueur de contrainte du code.
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K étages

— L I T 1T 1. [ ]

Modulateur

n symboles codés

Figure 3.3: Schéma général d’un codeur convolutionnel binaire de tauz 1/n

Pour décrire le code, le vecteur G5 = (g1, 952, 9ik ), 7 = 1,2,...,n appelé
vecteur de connection, peut étre employé. Il spécifie U'existence ou absence de
connections entre I'additionneur j et les K cellules du registre. Une cellule est
connectée a un additionneur dans le cas d'une valeur 1, et ne 'est pas si la valeur
est 0. Par exemple, le codeur convolutionnel de taux 1/2 présenté a la figure 3.4

peut étre représenté par les vecteurs de connections:

G = [101]
G, = [111] (3.4)

La matrice G = [G1G5...G, ] est appelée générateur du codeur. Dans l'exemple
précédent, G = [101, 111], ou encore, en notation octale, G = [5,7]. Par ailleurs si,
a l'instant de codage t, w = (uy, us, .., ux ) désigne le vecteur des entrées du registre
a décalage, u; représente le bit d’'information rentré et wus,us,.., ug représentent
Pétat du codeur constitué par les K — 1 derniers bits rentrés. Ces K — 1 bits sont
la mémoire du codeur.

Le vecteur ¢ = (c}, c}, .., cit) des sorties codées correspondantes est obtenu par
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le produit matriciel modulo-2 de u par G :

¢ =uG (3.5)
2 symboles
1 bit codés .
d'information
a la fois

2
N

Figure 3.4: Codeur convolutionnel : K =3, n =2

Bien évidemment, d’autres opérations mathématiques peuvent représenter le
codage. Ainsi, la séquence de sortie du codeur peut étre obtenue par combinaisons
linéaires des entrées présentes et passées (état du registre). Cette séquence s'écrit
alors comme le produit de convolution de la séquence d’entrée et de la réponse
impulsionnelle du code. Cette vision de la séquence de sortie a donné le nom de
codes convolutionnels a ces codes.

Le codeur convolutionnel binaire de taux 1/n peut étre généralisé en un codeur
convolutionnel de taux b/n en permettant a b, (b > 1), symboles d’information
d’entrer simultanément dans le registre. Le registre & K cellules est alors remplacé
par un ensemble de b registres & K cellules, chacun de ces registres pouvant étre
per¢us comme un codeur convolutionnel binaire et étant défini par ses propres
vecteurs de connection. La matrice génératrice de I'ensemble est alors une matrice
par blocs de taille b x nk:

Gy
G2
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o Gy, 4 =1,2,...,b, est le générateur correspondant au ieme registre. Un exemple
de codeur convolutionnel de taux 2/3 est présenté avec la figure 3.5, [26]. La

matrice génératrice correspondante est:

Q- 1001 1100 1110
1010 0011 1111

Y1 .
>t }\
A\ \
—0/
7T/
——
Y2 R

Figure 3.5: Codeur convolutionnel de taux 2/3 : K =8, n=3,b=2

Enfin, outre la définition par les générateurs ou la matrice génératrice, trois
méthodes de représentation existent facilitant I’étude d’un code convolutionnel ainsi

que son décodage: l'arbre, le diagramme d’état et le treillis.

3.1.2.2 Diagramme d’état

Un codeur convolutionnel peut étre considéré comme une machine linéaire a
nombre d’états finis. Il est donc possible de le représenter a I'aide d'un diagramme
d’état. Comme nous I'avons déja mentionné, la sortie du codeur & un instant est
fonction du bit d’information rentré et de I'état du codeur, soit les K — 1 derniéres
cellules du registre. La figure 3.6 décrit le diagramme d’état associé au codeur de

la figure 3.4.
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0 en entrée
i

1en entrée
_____ >

1y

=01

Figure 3.6: Diagramme d’état associé au codeur: G =[5, 7]

3.1.2.3 Représentation en arbre

Cette représentation est mieux adaptée au décodage que le diagramme d’état.
Un arbre se compose de noeuds et de branches. Dans le cas le plus courant, le
cas binaire, deux branches émergent de chaque noeud et portent les n symboles
codés correspondants. Par convention, une branche vers le haut correspond a un
bit d’entrée O alors qu’une branche vers le bas correspond a un bit d’entrée 1. La
suite de symboles codés correspondant a une séquence d’information est obtenue en
parcourant 'arbre selon cette régle. Chaque noeud représente un état du codeur.
L’arbre associé au codeur de la figure 3.4 est représenté sur la figure 3.7. En gras
est tracé le chemin correspondant a la séquence binaire 0110. On obtient ainsi la
suite de symboles codés : 00 11 10 10. L’inconvénient d’une telle structure est sa
croissance exponentielle avec la taille de la séquence, ce qui la rend difficilement

exploitable.

3.1.2.4 Treillis d’encodage

La représentation en treillis combine les avantages des deux représentations
précédentes. En effet, si le diagramme d’état s’avere étre une représentation tres
(trop?) compacte d’un code convolutionnel, et si la représentation en arbre devient
rapidement illisible, le treillis offre 'avantage de fusionner les chemins passant par
le méme état, tout en traduisant la progression temporelle du codage. A Pinstar

d’un arbre, le treillis se compose de noeud et de branches, tout en éliminant la
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00
B 11
00 Sp 01
1 .
00 s, R
01
s
11 “ oo
S1 10
o 10 |
s
[ ° o1
so 00
11 s,
1 11
o1 S2 01
22 —sy 10
1, b
10
S
10 [Z 00
S3 ‘ 10
01
s
3 01

Figure 3.7: Arbre associé au code : G = [5,7]

redondance de 'arbre puisque les chemins passant par le méme état fusionnent. La

figure 3.8 représente le treillis associé au code de la figure 3.4 .

Etats: 00 o

M
~
N
\\
~
10
01
1 1 bit 0 en entrée

bit 1 en entrée

Figure 3.8: Ezemple de treillis: treillis associé au code G = [5,7]
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Afin de faciliter le décodage, on s’assure que le codeur se trouve dans un état
connu, par exemple 'état 0, au début et & la fin du codage. Cette contrainte
impose que les K — 1 derniers bits de la trame d’information a coder soient & 0: ils
constituent la “queue” du message.

Des notions de distance peuvent alors étre définies:

e La distance de Hamming entre deux mots de code est, comme nous l'avons

déja vu, le nombre de symboles binaires qui different entre eux.

o La distance de colonne d’ordre ¢ d.(q) est la distance de Hamming minimale
entre deux mots de codes de longueur de branche g qui ont leur premiere

branche différente.

e La distance minimale d,,;, correspond a la distance de colonne d’ordre ¢ = L:

o La distance libre dg,.. est la limite de la distance de colonne lorsque ¢ tend
vers 'infini :

Apree = lim dc(q)
q—00

3.1.2.5 Décodage par maximum de vraisemblance et algorithme de
Viterbi

Trois représentations des codes convolutionnels viennent d’étre présentées. Le
décodage de ces codes peut s’opérer en parcourant ces trois représentations. Il
reste maintenant & déterminer la technique de décodage a employer. L’algorithme
de Viterbi est le décodage optimal pour les codes convolutionnels. Il s’effectue par
maximum de vraisemblance, [46].

Pour parvenir au récepteur, 'information a parcouru le canal de transmission.
Ainsi, le récepteur capte une suite de symboles codés provenant de 'émetteur
perturbés par du bruit. Pour décoder ce signal bruité, Palgorithme de Viterbi
associe & la séquence regue le chemin le plus vraisemblable dans le treillis. Afin

de mesurer cette “vraisemblance”, Palgorithme calcule une métrique. Nous allons
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détailler ce calcul.

Soit u le message d'information transmis, ¢" le mot de code correspondant
et 7 la séquence bruitée correspondante regue par le décodeur. Le décodage par
maximum de vraisemblance consiste & déterminer le message 1’ ayant le plus de
chance d’avoir été transmis a l'instant 7. Le décodeur choisira le message u', pour
une séquence recue donnée tel que 'équation (3.6) minimise la probabilité d’erreur
de la séquence.:

P(c*|r) > P(c“olr) Vo u (3.6)

Si les mots de code sont équiprobables, la régle de Bayes permet d’obtenir
I'expression suivante:

Plr|c®) > P(rlc®) Vu# (3.7)

Pour un codeur convolutionnel de taux 1/n, un mot de code de longueur
L correspondant au message u transmis est représenté par le vecteur: ¢% =
(ci1sctasnct iyl ,).  La séquence bruitée correspond alors au vecteur:
= (11,712, -, 10721, -, TLn). Pour un canal discret sans mémoire, le cal-
cul de ces probabilités conditionnelles est facilité et ne requiert que la connaissance

des probabilités de transition du canal:

L n
P(ric?) = [ ] p(riilet) (3:8)
i=1 j=1
On est alors en présence d’une métrique “produit”. En prenant le logarithme

de chaque partie de I'égalité précédente, on obtient une métrique additive:

L n
log(P(r|c?) = Z Z log p(r:50ci;) (3.9)

i=1 j=1
Pour un treillis de codage de méme longueur que la séquence d'information
transmise, le décodage consiste a déterminer un chemin, qui correspond & une
séquence d'information, dans le treillis dont la métrique associée est maximale vis
a vis de la séquence regue. Ainsi, on compare, pour chaque noeud, les symboles as-

sociés a la branche aux symboles recus. De cette facon, seul le chemin de meilleure
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métrique, appelé alors survivant, est conservé parmi tous les chemins convergeant
en un méme état. L’algorithme est dit ACS (Add Compare Select). En effet, si
a une profondeur donnée dans le treillis, la métrique au noeud j a une valeur I,
lalgorithme calcule pour chaque branche partant de ce noeud, la somme I'; +;, out
i est la métrique de branche (Add). Les différentes valeurs obtenues en un méme
noeud sont alors comparées (Compare) et seule la branche de métrique maximale
dans le cas du décodage de Viterbi est alors conservée (Select).

En outre, il est conseillé de démarrer le décodage et de 'achever dans un état
identique du codeur. Ainsi, un unique survivant peut étre déterminé. L'utilisation
de la queue de K — 1 branches au cours de l'encodage garantit l'obtention de
cet unique chemin survivant a l'issue du processus. La récupération des bits
d’information est immédiate puisqu’a chaque branche du treillis est associé le
bit correspondant. On trouve dans [4] une description précise de 'algorithme de
Viterbi.

3.1.2.6 Performances d’erreur des codes convolutionnels

La fonction génératrice d'un code convolutionnel permet d’obtenir les perfor-
mances d’erreur de ce code, [26]. Elles découlent du spectre de distances du code:
ce spectre comporte les distances de Hamming et les séquences binaires associées
de tous les chemins divergeant du chemin zéro a un instant mais y reconvergeant

4 un autre instant. La fonction génératrice d’un code est la fonction polynomiale:
T(D)= Y al' (3.10)

avec ¢; représentant le nombre total de chemins incorrects se trouvant a la distance
[ du chemin correct et D représentant un délai de temps unitaire. Une borne de la

probabilité d’événement erreur peut alors étre obtenue, [21]:

P(E) < i P, (3.11)

l:dfree
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ol P, est la probabilité d’un premier événement erreur & une distance {. Un pre-
mier événement erreur est fait a une distance [ si le chemin ne comportant que
des zéros (chemin correct) est éliminé pour la premiere fois en faveur d’un autre
chemin (chemin incorrect). Ce chemin incorrect a auparavant divergé du chemin
ne comportant que des zéros et converge avec celui-ci & un distance [ [26].

De plus, si p est la probabilité de transition d’un canal binaire symétrique, alors

la probabilité P, est bornée par:
P < 2[p(1 - p)]* (3.12)

La démonstration peut étre trouvée dans [26]. Alors, Péquation (3.11) peut s’écrire:

P(E)< Y a2 p(t —p)”? (3.13)
l:djree
Soit encore:
P(E) <TD) pey o (3.14)

Il est également possible de borner la probabilité d’erreur par bit P(b) a I'aide
de la fonction génératrice, que nous devons redéfinir. En effet, comme nous nous
intéressons & la probabilité d’erreur par bit, nous devons trouver le nombre de bits
d’information en erreur résultant d’un chemin de décision incorrect. Ainsi, chaque
branche du diagramme d’état qui correspond & un bit d'information 1 est annotée
d’un B. La fonction génératrice, au lieu de dépendre uniquement de D, va dépendre

dorénavant de D et de B. Et alors, il est montré dans [26] que:

o)< BB (519

Des équations (3.14) et (3.15), nous pouvons observer que la distance libre est
le parametre de mesure le plus important des performances d’erreur d'un codeur
convolutionnel. En effet, le terme prépondérant de la borne précédente est celui
indexé par la distance libre. Les codes les plus performants avec le décodage de

Viterbi sont donc les codes de distance maximale.
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3.1.2.7 Réduction de la complexité du décodage de Viterbi par la
procédure CSA

Si Palgorithme de Viterbi est optimal pour le décodage des codes convolu-
tionnels, il peut demander beaucoup de temps de calcul. Ainsi, & chaque ins-
tant du décodage, et ce pour chaque état du treillis, Palgorithme calcule les deux
métriques associées aux branches convergentes. Ceci implique qu’a chaque ins-
tant du décodage 25! comparaisons et 25 additions sont effectuées. Lorsque la
longueur de contrainte K devient élevée, que dire alors des opérations effectuées!
En pratique, le décodage de Viterbi ne s’avere étre efficace que pour des valeurs de
K <10.

Pour certains codes, appelés codes doublement, complémentaires, la complexité
peut étre réduite d'un tiers sans perte de performance [19]. Pour ces codes, cha-
cun des n additionneurs est relié a la premiere et & la derniére cellule du registre &
décalage. Le code [5,7] choisi pour notre exemple 3.4 posséde cette propriété. Dans
le cas de ces codes, les séquences de n symboles de deux branches, convergeant ou
émergeant d'un méme état du treillis sont complémentaires I'une de 'autre. Cette
propriété va faciliter le calcul de la métrique. Il est ainsi possible, pour un code
de mémoire K ~ 1, de diviser le treillis principal & 25~ états en 252 sous-treillis
élémentaires & 2 états. Ces sous-treillis sont appelés “papillons”, dont la figure 3.9

donne le schéma général, [19].

r0
(u,.0)

4 X, 8n+1

(O,u,)

(1,u,)

Figure 3.9: Représentation “papillon” d’un sous-treillis élémentaire

Soit un codeur convolutionnel de taux 1/n et de mémoire M. Le treillis

2M-1

est supposé partitionné en sous-treillis “papillon”. La figure 3.9 présente
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un sous-treillis “papillon” entre les instants k& et £ + 1. Ce sous-treillis peut-
étre caractérisé par le (M-1)-uplet défini par la séquence d’information u, =

., 2M-1 Pour chaque sous-treillis, les états a

(Uh—1y Ukm2y oy Up_pr41), M = 1,2,
Vinstant & sont décrits par le couple u,,u,_5r et & Pinstant k& + 1 par le cou-
ple ug, u,. Deux états d’'un méme papillon différent au niveau du dernier bit a
Vinstant & et du premier bit & l'instant k + 1, [19]. Par ailleurs, sur la figure 3.9,
les I';,, représente les métriques globales, les §; les métriques de branches et @
Paddition modulo 2. Comme le montre cette figure, les branches paralléles por-
tent des symboles identiques, ce qui est également le cas des branches croisées. De
plus les symboles portés par les branches paralléles sont les complémentaires de
ceux portés par les branches croisées. Ainsi, le calcul des métriques se trouve sim-
plifié: la détermination d'une métrique pour une branche dun papillon suffit pour
connaitre les trois autres métriques (soit la méme valeur, soit la valeur opposée).
Enfin, P'algorithme d’avancée dans le treillis differe de la méthode classique (ACS :
Add-Compare-Select). A I'instant n, on va d’abord comparer les métriques globales
initiales 'y, et I'y,. Si leur différence A, = I'y,, — 'y, est trop grande par rap-
port & la métrique de branche 4,41 associée au papillon, nous pouvons considérer
que cette métrique ne va pas modifier la métrique globale de matiére notable. Les
chemins issus de I’état dont la métrique est la plus grande seront alors prolongés. Si
au contraire la métrique de branche est susceptible de modifier 'ordre de comparai-
son des métriques globales, on prolonge un chemin par état. Il s’agit donc d’une
procédure Compare-Add-Select (CSA). Le schéma de algorithme est détaillé sur
la figure 3.10, [19].

3.2 Modulation numérique

Faisant suite au codage de canal discret que nous venons de voir, nous allons
nous intéresser maintenant & la modulation numérique. Elle associe 4 chaque sym-
bole codé un signal analogique d’énergie finie, permettant ainsi leur transmission
dans le canal. Par ailleurs, elle offre, entre autres, une meilleure immunité au bruit
et une robustesse vis-a-vis des perturbations subies par le canal.

Les techniques de modulation numériques sont nombreuses [28]: modulations
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Figure 3.10: Schéma de l'algorithme CSA

ASK (Amplitude Shift Keying), PSK (Phase Shift Keying), FSK (Frequency shift
Keying) et QAM (Quadrature Amplitude Modulation). Néanmoins, aucune de
ces méthodes ne peut étre considérée comme étant universelle: le choix d'une mo-
dulation résulte des contraintes du canal (efficacité spectrale, puissance requise,...)
et des performances attendues.

Le modulateur numérique est une interface numérique/analogique: pour trans-
mettre b bits durant un intervalle de transmission 7", le modulateur va sélectionner
un signal analogique parmi une constellation de M = 2° signaux de durée T
Les modulations retenues dans notre étude sont les modulations M-PSK, avec les
valeurs courantes de M (2, 4 et 8), et M-QAM avec M=16. La constellation 8-PSK
est représentée sur la figure 3.11. F; désigne Iénergie de la constellation. Pour une
modulation M-PSK, le signal identifié par le nombre k& € {0,1,..,M — 1} a pour
expression :

2F, 2km

7 exp(]—M—t) (3.16)

sp(t) =
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Figure 3.11: Constellation 8PSK

La modulation 16-QAM est représentée sur la figure 3.12.

“(Pz
1110 1100 | 1101 1111

0110 0100 | 0101 0111

lb B 3b

@
@
Sy

0010 0000 | 0001 0011

1010 1000 | 1001 1011

Figure 3.12: Constellation 16-QAM

Cette représentation géométrique des signaux d’une modulation permet
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d’exprimer une limite supérieure de la probabilité d’erreur en fonction du bruit
gaussien. Soit P.(i) la probabilité qu’un récepteur fasse une erreur de symbole

quand le signal s;(¢) est envoyé. Cette probabilité est bornée par, [21]:

V2N,

M
Py < Y Q

j=1i#i

(3.17)

ot d;; est la distance euclidienne entre le signal s;(t) et le signal s5,(¢), et la fonction
Q(z) est définie comme suit:

t2

Q) = / N jﬁem(—g—)dt (3.18)

Siles M signaux de la constellation sont équiprobables, alors la probabilité d’erreur

moyenne par symbole se calcule par:

1 &
P, = M—;Pe(z) (3.19)

Les performances des modulations dépendent donc de la distance entre les si-
gnaux puisque d;; apparait dans ’équation (3.17). Or cette distance dépend de
Pénergie moyenne de la constellation. Ainsi, pour pouvoir comparer les perfor-
mances de modulations M-PSK et M-QAM, il convient de s’assurer que leur énergie
moyenne est équivalente.

L’énergie des signaux d’une constellation M-PSK est F, quelque soit la valeur
de M. L’énergie moyenne E,,,yenne de la constellation 16-QAM est, en fonction de

la distance b représentée sur la figure 3.12,

4(6% 4 b%) + 8(98% + b%) + 4(9b* + 9b%)

Emoyenne = 16 (320)
267 + 200 + 185

_ .21

. (3.21)

= 100 (3.22)

b = Ernoyenne/ 10 (3.23)

Comme nous souhaitons obtenir E,,openne = £, nous devons prendre b = 1/ E,/10.
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3.3 DModulation codée en treillis

En 1982, Ungerboeck a été le premier a suggérer dans [44] la possibilité de
combiner le codage et la modulation au sein d’une unique opération: la modulation

codée. Pour introduire le concept de modulation codée, prenons un exemple:

e soit un signal non codé et une modulation 4-PSK émettant un signal toutes

les T secondes. Chaque signal transporte deux bits d’information.

e ce signal est maintenant codé a l'aide d’un code convolutionnel de taux —g-
Chaque signal va transporter % de bits d’information. La largeur de bande
doit étre multipliée par -;3 pour permettre d’avoir le méme taux de transmis-

sion que dans le cas non codé précédent.

e le signal du point précédent est dorénavant modulé en 8PSK. Chaque si-
gnal transporte deux bits d’information sans augmentation de la largeur de
bande par rapport au cas non codé, puisque les modulations 4-PSK et 8-PSK

occupent la méme largeur de bande.

La modulation codée (TCM) est une combinaison du codage et de la modulation
pour améliorer la fiabilité des transmission sans-fil sans diminution ni de la puis-
sance (par le codage) ni de la largeur de bande (par la modulation), et donc du

taux de transmission, par rapport au systéme non codé, [6].

3.3.1 La modulation codée: une nécessité

Selon [6], le choix du codage et de la modulation d'un signal répond & trois

criteres:

e le taux d’information R, ¢’est-a~dire le nombre de bits que nous voulons trans-

mettre par seconde dans le canal.
e La largeur de bande B disponible.

e La probabilité d’erreur a fournir & un certain niveau de rapport signal sur

bruit.
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Prenons I'exemple d'un systeme de radio-communications ot nous souhaitons avoir:
B = 4800 Hz et R = 9600 bits/s. Alors le taux de transfert est: r = %—g =
2 bits/s/Hz. Sinous employons, par exemple, une modulation M-PSK et un nombre
de bits par signal de 4, la modulation 16-PSK peut convenir. Si nous souhaitons
maintenant avoir P, < 107°, cette modulation convient seulement si le rapport
signal sur bruit est supérieur a 18 dB. La modulation codée permet d’apporter un
gain de codage au systéme précédent et de parvenir a des rapports signaux sur

bruit plus faible.

3.3.2 Le principe des TCM

D’apres [6], la modulation codée repose sur la maximisation de la distance eucli-
dienne minimale entre les signaux. Deux principes permettent de maximiser cette
distance: lintroduction d’une interdépendance entre les signaux et ’assignation
des signaux par partition d’ensemble.

3.3.2.1 Interdépendance des signaux

Le signal codé transmis s, a U'instant discret k ne dépend pas uniquement du
signal a;, d’information émis par la source d’information, (figure 2.1), & ce méme
instant, mais également d’un nombre fini L de signaux d’information émis par cette

méme source a des instants précédents.

S = f(ak, a1, ...,akML> (324)

Nous pouvons définir

O = (ak_l, iy ak_L) (325)

comme étant 1’état du codeur a instant k. Nous pouvons alors écrire:
Sk = f(ak,crk) (326)

Okt+1 = Q(ak, Uk) (3-27)
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La fonction f décrit la dépendance de chaque symbole de canal avec le symbole de
source mais aussi avec I'état du codeur. La fonction g décrit, elle, la mémoire du

codeur et montre 'évolution des états.

Mémoire du Choix de la
codeur Sy Constellation|
ak ¥
——d
Choix du Sk
signail de la —>—>
constellation

Figure 3.13: Modeéle pour TCM

En d’autre termes, & chaque instant k& de la transmission, le signal transmis est
choisi dans une constellation qui est sélectionnée par la valeur de oy, (figure 3.13).
La transmission d'un signal par le codage convolutionnel correspond & cette pro-
priété: a chaque instant de la transmission, le signal transmis dépend du symbole

émis et de la mémoire du codeur.

3.3.2.2 Assignation par partition d’ensemble

L’assignation par partition d’ensemble consiste & subdiviser la constellation de
signaux originale en sous-ensembles de maniére a augmenter la distance euclidi-
enne entre les signaux. Un exemple d’assignation par partition est donné pour la
modulation 8-PSK avec la figure 3.14.

Dans la constellation originale notée A, la distance euclidienne minimale est
do = 1/(2~ \/§)Es Apres partition en deux ensembles By et B;, cette distance
devient d; = \/2F,. La partition suivante en quatre ensembles Cy, 0y, Cy et O
permet d’obtenir dy = 2v/E,. Chaque partition augmente donc la distance euclidi-
enne minimale.

Trois regles régissent cette assignation afin d’obtenir les meilleures partitions pos-

sibles. Elles sont connues sous le nom de régles de Ungerboeck [6] et [44]:

e aux transitions paralleles sont assignées des signaux de la méme partition.
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000 100 010 110 001 101 011 m

Dy

Figure 3.14: Partition d’ensemble pour la constellation 8PSK

Dans le cadre de I'exemple précédent, les signaux sont choisis parmi les sous-

ensembles Cy ou C] ou Csy ou (5.

Figure 3.15: transition paralléle

e aux transitions adjacentes sont assignées des signaux de la plus grande parti-
tion suivante. Dans le cadre de I'exemple précédent, les signaux sont choisis

parmi les sous-ensembles By ou By.



Figure 3.16: transition adjacente

o 'utilisation des signaux est considérée comme équiprobable.

3.3.3 Procédure de codage
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A chaque instant, les bits d’information & coder sont répartis en deux groupes:

ky bits codés et ko bits non codés. Les bits codés passent dans un encodeur bi-

naire qui fournit n symboles codés. Ces symboles sélectionnent un sous-ensemble

parmi les 2”7 définis par la partition d’ensemble. Les bits non codés viennent alors

sélectionner un signal du sous-ensemble parmi les 2¥ disponibles. Le schéma as-

socié a la modulation codée en général est représenté sur la figure 3.17.

o
2 iy

Bits Bits
d’information non codés
Bits
codés
f——————
2—
i Encodeur
binaire

Sélection d'un point
du sous-ensemble
{1,2,..,2}

Sélection d’un point

du sous-ensembie
{1,2,...2%

e

Figure 3.17: Principe de la modulation codée en treillis

Signal
sélectionné

Un exemple de codeur TCM de taux 2/3, tiré de [28] est montré sur la fi-

gure 3.18. Sur cette figure est représenté le codeur TCM, 3.18(a), la modulation
8-PSK associée, 3.18(b), et le treillis correspondant, 3.18(c).
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&
000
100 010
1 bit
d'information 111 110
a la fois
101
011
2 001
bit non codé C3
(a) codeur (b) constellation des

bits codés (¢4,¢0,C3)

(c) treillis 4 états

Figure 3.18: Ezemple de codeur TCM de tauz 2/8

3.3.4 Décodage

Un signal TCM peut étre décrit par un treillis, dont les branches sont associées
aux transitions entre les états du codeur et avec les signaux transmis & travers
le canal. Le décodeur estime donc le chemin parcouru par le signal dans le treil-
lis. L’algorithme de Viterbi (vu au paragraphe 3.1.2.5) est adapté & ce type de
décodage, a la différence pres que la métrique de branche sera minimisée dans ce
cas de figure. Hlustrons-le sur un exemple simple. Soit le treillis montré sur la
figure 3.19.
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treillis original

0.0
0.0 0.0 0.3 03
08> S

. 0.0 ~

T \. 0.? ®00
métrique métrique
de branche de cheminement

étape 1 étape 2

0.5 0.0
H . 0.5

~
~
~
N,

chemin décodé par I'algorithme
de Viterbi

(seuls les survivants sont montrés)

Figure 3.19: Décodage avec l’algorithme de Viterb:

Ce schéma présente également les métriques de branche, les survivants a chaque
noeud et les métriques de chaque survivant. Le décodage consiste a déterminer a
chaque profondeur k du treillis et pour chaque noeud le chemin survivant parmi
tous les chemins arrivant & un méme noeud. Le survivant sera le chemin dont
la métrique sera la plus faible. Ainsi, sur la figure 3.19, intéressons nous a la
profondeur k& = 2 du treillis. Deux chemins se rejoignent & chacun des deux noeuds.
Pour le premier, la métrique de chacun des deux chemins sera 0.3 et 0.9 (0.8 4 0.1).
L’algorithme conservera le chemin de métrique 0.3 comme survivant. De méme,
pour le second noeud, des deux chemins de métriques respectives 1.7 (0.9 + 0.8) et
0, le décodeur conservera comme survivant le second, de métrique plus faible. Le

treillis de ’étape 2 représente ces deux chemins survivants.
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3.3.5 Approche retenue dans notre étude

A Tinstar de Guillaume Favre [15] dont le simulateur a servi de base 4 la concep-
tion de notre propre simulateur, le codage des codes STBC concaténés & un codeur
TCM est analogue au codage convolutionnel. Ce codage consiste a effectuer a
chaque instant le produit matriciel du registre d’entree par la matrice génératrice
modulo ordre de la modulation. Le processus de partition d’ensembles présente
précédemment n’est donc pas utilisé tel quel pour générer le treillis. Le codage et

le décodage sont abordés plus en details dans le chapitre suivant.

3.4 Conclusion

Les principes de codage de canal, tels que les techniques de codage convolution-
nel, codage en blocs et modulation codée ont été introduits dans ce chapitre. Dans
le chapitre suivant, ils vont étre appliqués dans le cadre des systémes multi-antennes

pour permettre le codage spatio-temporel.
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CHAPITRE 4

CODAGE SPATIO-TEMPOREL

Avec le présent chapitre, nous entrons dans le sujet méme de notre mémoire.
Les notions développées dans les chapitres précédents ne sont que les bases pour les
principes développés maintenant: les systemes multi-antennes et le codage spatio-

temporel (CST), qu’il soit par blocs ou en treillis.

4.1 Les trois techniques de diversité

Plusieurs techniques de diversité ont été employées dans les communications
sans-fil pour combattre le phénomene de propagation multi-chemins évoqué dans
le chapitre 2. Les techniques de diversité principales sont les diversités temporelle,
fréquentielle et spatiale. Toutes ces techniques ont en commun de fournir au
récepteur plusieurs répliques du signal transmis pour “atténuer” les perturbations
inhérentes au canal de transmission (chapitre 2). Ces techniques ne sont pas nou-

velles puisque les premiéres expériences sur ce sujet ont eu lieu des 1927 [28].

4.1.1 Diversité temporelle

La diversité temporelle repose sur la transmission de plusieurs répliques du si-
gnal avec un seul canal fréquentiel. Le codage de canal combiné & un entrelacement
permet ce type de diversité. Cependant, si le codage de canal est extrémement per-
formant dans le cadre d'un environnement ou les évanouissements sont rapides, il
n’offre que peu de protection contre les évanouissements plus lents (environnements
a faible mobilité ou FWA, Fixed Wireless Access).

4.1.2 Diversité fréguentielle

La diversité fréquentielle repose sur la transmission du message & plusieurs
fréquences subissant des fluctuations différentes. Les moyens pour obtenir cette

diversité sont variés. Ainsi, dans les systémes Time Division Multiple Access
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(TDMA), la diversité de fréquence est obtenue par utilisation d’égaliseurs [29)].
Les systemes GSM utilisent, eux, le saut de fréquences (frequency hopping). Mais,
lorsque 'étalement du retard multi-chemins est trop petit (évanouissements plats,
voir chapitre 2), comparé a Uintervalle de transmission, la diversité fréquentielle ne

peut pas exister.

4.1.3 Diversité spatiale

Le récepteur et/ou émetteur utilisent plusieurs antennes distinctes, pouvant
étre polarisées différemment, pour créer cette diversité. Actuellement, les stations
de base ont plusieurs antennes pour assurer une diversité a la réception du signal
émis par les téléphones cellulaires. Néanmoins, il est assez délicat d’avoir plus
d’une, ou deux, antenne(s) sur le téléphone cellulaire en raison de la taille et du
cotut de Vappareil et de ses composants.

De nos jours, la diversité en réception est déja utilisée pour améliorer la
réception de la base vis & vis des mobiles. La diversité de polarisation est également
employée pour permettre l'indépendance des canaux sans devoir trop écarter les

antennes.

4.2 Les systéemes multi-antennes

Les systémes multi-antennes ou MIMO (Multiple Input Multiple Output) sont

I’application pratique de la diversité spatiale.

4.2.1 Hypotheses de travail

Considérons le dispositif de la figure 4.1. Il comprend un émetteur muni de n
antennes et un récepteur muni de m antennes. A 'instant de transmission ¢, chaque
canal élémentaire entre Uantenne i, 1 € {1,2,..,n} et Vantenne j, j € {1,2,..,m}
est caractérisé par un coefficient d’atténuation oy;(t) qui modélise I'atténuation
due aux évanouissements. Dans le cadre de notre étude, les ;;(¢) seront supposés
étre des échantillons indépendants d'une variable aléatoire gaussienne complexe de
moyenne nulle et de variance 0.5 par dimension. L’hypothese d'indépendance est

valide dés lors que la séparation entre chaque antenne est supérieure a A/2, A étant
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Emetteur Récepteur

Bruit blanc
gaussien

Figure 4.1: Systeme multi-antennes

la longueur d'onde de la porteuse utilisée pour la transmission.

Alors, le signal r;(¢) recu & l'antenne j est la combinaison linéaire des si-
gnaux s;(t) provenant des n antennes émettrices pondérés par les coefficients
d’atténuation a laquelle se rajoute un bruit blanc gaussien additif n;(¢). Les n;
sont des échantillons indépendants d’une variable aléatoire gaussienne complexe de
moyenne nulle et de variance Ny/2 par dimension.

Ainsi, nous avons:
ri(t) =Y aug;(t).5:(t) +ny(8),¥i = 1,2....m. (4.1)
i=1

Suite aux descriptions du chapitre 2, le canal radio-mobile étudié sera caractérisé
par des évanouissements plats en fréquences et sélectifs en temps. Deux types

d’évanouissements doivent étre distingués:

e Les évanouissements quasi-statiques: chaque o;() est supposé constant pen-

dant la transmission d'une trame d’information.
e Les évanouissements rapides: les a;;(¢) changent a chaque instant.

A ce stade, nous devons concéder que la réalité differe de ce cas simpliste: elle
est plus proche d’une situation intermédiaire, plus complexe & étudier, que de 'un
ou 'autre des deux cas évoqués ci-dessus. Ces deux cas peuvent ainsi étre percus

comme des visions optimiste et pessimiste de la réalité.
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De plus, nous allons supposer que le récepteur est en mesure de déterminer les
coefficients d’atténuation oy;(t)(par des séquences d’entrainements par exemple).
Cette hypothese n’est réellement valable que dans le cas d’évanouissements quasi-
statiques.

Enfin, on considére que la puissance totale d’émission F; est constante et
indépendante du nombre d’antennes émettrices. Chaque signal s;(¢) a donc pour
puissance : F;/n. La puissance totale du signal parvenant a chaque antenne

réceptrice est alors égale a P,

4.2.2 Capacité d’un systéme multi-antennes

La capacité des systémes multi-antennes est un sujet trop vaste pour étre détaillé
dans ce mémoire. Nous nous contenterons donc de donner son expression et nous
vous invitons & prendre connaissance de la démonstration détaillée dans [17], [43].
En outre, le mémoire de Lionel Scremin [34] traite également en détails de la
capacité en montrant les variations de Pefficacité spectrale en fonction du SNR et
du nombre d’antennes émettrices et réceptrices.

En effet, la capacité peut s’exprimer sous forme d’efficacité spectrale:

SNR,, .
C =log, (det [Im + (~———C> HT H}) bits/s/Hz (4.2)
n
avec SN R, le rapport signal a bruit par antenne réceptrice, et H la matrice
de canal:
Qqy Gz ... Qi ... Qam \
Qg1 gz ... Qg5 ... Oy
H = (4.3)
Qi (875 SN aw . Kim
Qp1 Qpz ... CGpj ... Qpm

A noter que pour H = I, soit n = m et pour des différents canaux de trans-
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mission orthogonaux, la capacité devient:

N
C = n.log, (1 + (S—}—%—>> bits/s/Hz (4.4)
n
o SNR

4.3 Le codage spatio-temporel

Les systemes multi-antennes, dont nous venons d’avoir un petit apercu, intro-
duisent une diversité spatiale a la loi & 'émission et a la réception de la communi-
cation sans-fil. L’introduction d’un codage avant ’émission permettrait d’associer
une diversité temporelle a cette diversité spatiale, combinant ainsi les avantages
de ces deux diversités. Pour vérifier cela, de nombreuses solutions ont été étudiées
(1], [28], [48], [49)).

Ce codage va donc se traduire par la présence d’un codeur a I'émission et, bien

évidemment, d’'un décodeur & la réception.

4.3.1 Le codeur spatio-temporel

La figure 4.2, tirée de [15], présente les différentes parties du codeur spatio-
temporel. Celles-ci sont au nombre de trois.

Tout d’abord, les bits fournis par la source d’information sont codés par un
codeur de canal en symboles. Ce codeur, comme nous Pavons vu au chapitre 3,
ajoute de la redondance a 'information originale. Ce codeur peut aussi bien étre un
codeur convolutionnel qu'un codeur linéaire en blocs comme nous le verrons par la
suite. Ces symboles codés sont alors affectés aux différentes antennes d’émission par
un répartiteur. Enfin, ils sont traduits en signaux analogiques par des modulateurs
(un par antenne) pour étre adaptés au canal de transmission.

Ces trois parties ne sont pas forcément présentes telles quelles dans le codeur
spatio-temporel. La répartition et la modulation peuvent ainsi étre interverties.
De plus, le codage et la modulation peuvent étre associés dans une seule et méme

opération, la modulation codée (chapitre 3).
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Figure 4.2: Codeur spatio-temporel

4.3.2 Le décodeur spatio-temporel

A la réception, chaque antenne recoit la somme des signaux issus des n an-

tennes émettrices pondérés par les coefficients a;; & laguelle s’ajoute du bruit blanc

gaussien. La figure 4.3, tiré de [15], décrit trés sommairement le décodage.

Différentes techniques de décodage existent: le décodage différentiel, le décodage

par maximum de vraisemblance, etc...

Dans ce mémoire, nous n’avons abordé

pour Vinstant que le décodage par maximum de vraisemblance dans le chapitre 3

(équations 3.6 & 3.9). Cette approche est celle retenue pour notre simulateur de

codes STBC. Pour ce type de décodage, le décodeur considere 'ensemble des m

V.
4

Bruit blanc
gaussien additif

>

3

1
2

m

!

Décodeur

bits
estimés

Figure 4.3: Décodeur spatio-temporel
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signaux complexes résultants pour déterminer la séquence d’information la plus
vraisemblablement transmise. De maniére générale, le décodage consiste & min-
imiser la métrique :
m n 2
At =) |ri(t) = X eidilt) (4.)
j=1 i=1
avec §;(t) le signal “supposé” transmis par 'antenne émettrice ¢ & instant ¢.
Dans le cas des codes STBC concaténés a un codeur TCM, le décodage est effectué
selon 'algorithme de Viterbi décrit au paragraphe 3.3.4.
Nous allons maintenant nous intéresser aux critéres théoriques de performance

des CST.

4.3.3 Criteres de performance

Les premieres propositions de critéres de performance ont été 'oeuvre de Vahid
Tarokh. Ce sont ces propositions, tirées de [41], qui seront présentées dans ce

paragraphe.

4.3.3.1 Généralités

Dorénavant, le systéeme de communications numériques considéré sera doté
d'une station de base comprenant n antennes émettrices et d’'un récepteur équipé
de m antennes.

Nous considérons la transmission d’une trame de n x [ symboles codés. Chacune
des n antennes émettrices transmet ainsi [ symboles de la trame. A chaque ins-
tant t, le signal modulé arrivant a I'antenne émettrice 7 pour étre transmis est le
symbole codé ¢!. A ce méme instant ¢, les n antennes vont transmettre chacune
un signal, de période de transmission 7". Nous rappelons que le signal récupéré
a chaque récepteur est la superposition linéaire des n signaux émis 3 l'instant ¢,
pondérés par les coefficients d’atténuation du canal, et d’un bruit blanc gaussien.

D’apres ce qui précede, le mot de code ¢ transmis par le systéme est:

— 1 2 n 1 2 7 1 2 7
c=(c1,C], .., 01, C3,Ch, s Oy ey O, €y -y )

En considérant la possibilité que le décodeur fasse une erreur due aux pertur-
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bations amenées par le canal de transmission, il va décider que le signal e:

e= (e, e}, .., el,e5es,..,e5, .., el, el .. er)
a été transmis en lieu et place du mot de code ¢
Dans [41], différents criteres de performance sont établis selon le type
d’évanouissements. Mais certains parametres restent valables quelque soient les
évanouissements considérés.
C’est le cas par exemple de la matrice B(e, e) qui représente le mot de code

“différence” entre c et e.

ej—c es—cy ... e —q
2 2 2 2 2 C2
ey — C €5 — C Y 4 S
1 1 2 2 1 1
B(c,e) = . . . (4.7)
n no n n n n

Posons alors A(e, e) = B(c,e)B(c,e)’. Alc,e) est une matrice hermitienne
définie positive qui possede donc des valeurs propres réelles positives. Notons r le
rang de A(e, e) et A1, Ag, .., A, ses valeurs propres non nulles.

Ces quelques parametres introduits, ils seront utilisés pour distinguer les critéres

de performance en fonction du type d’évanouissements.

4.3.3.2 Evanouissements quasi-statiques

Dans cette partie, les coefficients d’atténuation o;; du canal de Rayleigh seront
pris constants durant une trame. D’apres [41], la borne supérieure sur la probabilité

d’erreur de séquence s’écrit alors:

Plc—e) < (I} /\,.) " ( 45]svo> h (4.8)

Es/n représente ’énergie moyenne par antenne de la constellation utilisée et Ny

la variance totale du bruit. On peut alors définir :

e Le gain en diversité rm qui détermine la pente de la courbe de performance.
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e Le gain en codage

qTr0 (49)

qui détermine le décalage de la courbe de performance par rapport a un

systéme non codé offrant le méme gain en diversité.

La figure 4.4, tirée de [34], représente ces deux gains.

P(c—e) P(c—e)

& F

Gainen
diversité

Figure 4.4: Gains en diversité et en codage

Toujours d’apres [41], deux criteres pour minimiser la probabilité d’erreur par

trame peuvent alors étre énoncés:

e Le critére du rang: dans le but d’assurer une diversité maximale nm, la
matrice B(c, e) doit étre de rang maximal quelque soient le mot de code ¢
et le signal e. Si B(c, e) a un rang de r sur 'ensemble des paires de mots de

codes distincts, une diversité de r = m est assurée.

e Le critere du déterminant: la maximisation du gain de codage

<f[ AT (4.10)
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sur 'ensemble des paires de mots de code distincts est recherchée. Lorsque la
diversité maximale est déja atteinte, le critére se raméne & une maximisation

du déterminant de la matrice A(c, e).

Le critére du rang traduit directement l'apport de la diversité spatiale. Le
gain de codage est une notion beaucoup plus générale qui caractérise tout systeme
de codage. Ainsi, dans le cadre des codes convolutionnels, ce gain dépend de la
longueur de contrainte. Le critere du rang est donc souvent privilégié avant la

maximisation du gain de codage.

4.3.3.3 Evanouissements rapides

Dans cette section, nous considérons que les coefficients d’atténuation 0y vari-
ent & chaque instant. Soit ¢, = (¢/,¢f,..,c}) et e, = (el,€?,..,el) les vecteurs
correspondant aux symboles transmis a Uinstant ¢, t € {1,2,..,1}, et soit v(c, e)
I'ensemble des instants ¢ tels que |¢; — e,] # 0 et soit d le cardinal de v(c, e).

D’apres [41], on a alors:

1/d —md

Ple—e) < I le-elf? (ﬁ) (4.11)

tev(c,e)

Deux types de gains peuvent alors étre identifiés:
e Le gawn en diversité md détermine la pente de la courbe de performances

e Le gain de codage

1/d

H ler — &) , Viev(ce) (4.12)

tev(c,e)

Les criteres de performances suivants en découlent:

e Le critére de la distance: dans le but de parvenir & une diversité vm, pour

toute paire de mots de code c et e, les termes ¢}, ¢Z, .., cl et el, €2, .., e doivent

différer d’au moins v valeurs.



e Le critére du produit consiste & maximiser le gain de codage sur Pensemble

des paires distinctes de mots de code.

Comme dans le cas quasi-statique, le critére de la distance est plutot privilégié
par rapport au critére du produit, [41].

Les criteres de performance des CST ayant été présentés, les techniques de
codage, et de décodage, sont & présent étudiées. A linstar du codage de canal
“classique”, deux classes de CST se distinguent: les CST en blocs et les CST en

treillis.

4.3.4 CST en treillis

Les CST basés sur la modulation codée en treillis (CST-MCT) sont une proposi-
tion relativement récente pour combiner des techniques de codages et de modulation
appropriées a la transmission multi-antennes d’un signal. Tarokh a été I'instigateur
des CST-MCT [41].

4.3.4.1 Principe

Le principe de base est d’associer un symbole codé issu du codeur & une antenne
émettrice. On considére donc un systéme de modulation codée en treillis branché
a un ensemble d’antennes émettrices. Schématiquement, le codeur va associer &
chaque bit d’information entrant un vecteur de symboles codés modulés dont la
longueur correspond au nombre d’antennes émettrices du systéme. La figure 4.5
illustre un tel codeur.

A chaque instant, R bits d’information parviennent au codeur. La valeur de R
dépend de la modulation choisie. Ainsi, pour une modulation 8-PSK, R va valoir
3. Les R bits vont donc sélectionner un symbole dans la constellation. Une ma-
trice génératrice G prend en compte ces bits ainsi que ’état du codeur pour livrer
en sortie n symboles issus de la constellation utilisée. Chaque symbole est alors
modulé afin d’obtenir un signal analogique transmis par I'antenne associée.

Comme nous le verrons plus loin, bien que cette étude ne semble s'intéresser
a prime abord qu’aux codes spatio-temporels par blocs, nous allons concaténer

des codes en blocs avec un TCM. C’est pourquoi, en nous aidant du travail de
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symboles
de la constellation

Modulateur |———<1
»  Modulateur }-—42

R bits _
d'information R _ matrice
a la fois > génératrice G

[N SR S I —

N : ,{ Modulateur }—(n

Codeur

Etat du codeur +—

Figure 4.5: Codage spatio-temporel en treillis

Guillaume Favre [15], nous jugeons profitable d’expliquer plus en détails le fonc-
tionnement des CST-MCT.

Soit & Uinstant discret de V'arrivée des R bits d’information représentés par le
vecteur u = (uf,ul, .., ull), et Q le nombre d’instants pris en compte par le codeur,
a savoir 'instant présent ainsi que les @ — 1 instants précédents qui constituent la
mémoire du codeur.

A Vinstant k, les bits d’information sont rentrés dans un registre & décalage dont
le contenu est le vecteur r de longueur QR et complétent ainsi les (@@ — 1)R bits
identifiant V'état du codeur. La matrice génératrice G est de dimensions (QR X n).
Le mot de code correspondant s s’obtient en effectuant le produit du contenu du

registre r par la matrice G tel que Pillustre la formule (4.13).
s=rG modulo M (4.13)

avec M représentant 'ordre de la modulation,
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et
g %G - 9
1 2 i)
g : R
G — '2 ?2 | J'Q
Jor 9or - Yom

o 2 R 1 2 R 1.2 R
= (uk_Q+17uk_Q+l’ ..7uk_Q+17 ceay (Lk_17uk_1j ..,uk_17uk, u;k,7 ciy uk)

s = (51,54, 5%)

Dans le cadre d'une modulation M-PSK, M = 2% le produit s’opere modulo
M afin que chaque symbole obtenu appartienne bien 4 la constellation. Pour tout
i, 1€ {1,2,..,n}, le symbole s est modulé puis transmis par 'antenne 7. Dans la
convention choisie par Guillaume Favre, [15], & Pinstant k + 1, R bits sont rentrés
a la droite du registre, faisant sortir du méme coup les R bits les plus & gauche.
Avec cette approche, le nombre d’états du codeur est § = 2@=DE_ A noter qu’il
est possible d’obtenir un nombre plus petit d’états en mettant certaines lignes de
G al.

Les OST en treillis sont associés a un treillis qui est un outil extrémement utile,
a image du treillis associé aux codes convolutionnels strictement temporels. Ce
treillis traduit la succession des états du codeur en fonction des bits d’entrée et
intervient dans les processus de codage et de décodage, caractérisant ainsi & lui
seul le code.

A titre d’exemple, nous allons étudier plus en détail 'un de ces codes. Ses
parametres sont : B =2, Q) =3, n =2 M =4, 5§ = 8. Suite a la remarque
précédente, la matrice G est de dimensions (6 X 2) mais la derniére ligne est mise
a 0 afin d’avoir effectivement 8 états au lieu de 16. On ne va donc conserver que

les 5 premieres lignes pour la représentation.
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B = O D
DD N

2

Le treillis décrit les transitions possibles entre un état et son successeur en
fonction des bits d’entrée. La figure 4.6 montre les différentes transitions issues de
Iétat 100. Ces transitions s’obtiennent a partir de la formule 4.13. Considérons,
par exemple, le vecteur des bits rentrés est w = (0,1) et 'état 100. Le registre
associé est alors 7 = (1,0,0,0,1) et le vecteur des symboles de sortie, obtenu a
laide de la formule 4.13 modulo 4 est: s = (2,3). L’état successeur correspond
aux 3 premiers bits du registre préalablement décalé de R = 2 bits vers la gauche,

soit I’état 001. Le treillis associé a la matrice G est ainsi représenté a la figure 4.6.

Sorties Etats
00010203 000 =

10111213 001

20212223 010 =

7
"
;Q:
X

!

30313233 011

%
W

o
A
;6

%

22232021 100

N
O
5
V)
4

»

N
)
'/6

32333031 101 “"’,
02030001 110 “ - ‘
12131011 111 « >

Figure 4.6: Treillis associé a la matrice G

J
¢
%

L’avantage des CST-MCT est de compenser Pexpansion de largeur de bande
inhérente au codage, de telle sorte que les CST-MCT constituent une solution peu

gourmande en ressources spectrales tout en offrant un gain de codage substantiel.



4.3.4.2 Décodage des CST-MCT

Le principe du décodage repose sur le décodage par maximum de vraisemblance
décrit dans le chapitre précédent. Néanmoins, dans le cas présent, la métrique sera
minimisée, a l'instar du décodage des TCM (chapitre 3), et non maximisée comme
il est coutume de le faire dans le décodage de Viterbi. La métrique de branche, qui

sera minimisée, & U'instant ¢ est:
?

2

n

ri(t) = > s (£)3i(t)

i=1

Aty =)

=1

(4.14)

r;(t) est le signal regu & 'antenne réceptrice j, j = 1,2...m, et 3;(t) est le signal
que le décodeur suppose transmis par U'antenne émettrice ¢, 2 = 1,2...n. La valeur
des coefficients d’atténuations a,; est, en pratique, déterminée par le récepteur, &
Paide par exemple de I’émission d’une séquence d’entrainement précédant chaque
séquence d’information. L’estimation de cette valeur peut donc ne pas étre parfaite,

comme nous le verrons dans le chapitre 5.

4.3.5 Les codes spatio-temporels en blocs

Si certains CST-MCT sont extrémement performants, particulierement pour
des transmissions & l'intérieur des édifices, la complexité du décodeur (mesurée par
le nombre d’états du treillis) augmente exponentiellement avec I'efficacité spectrale
employée (qui dépend de l'ordre de modulation choisie). Pour diminuer cette com-
plexité du décodeur, Alamouti [1] a proposé un schéma de transmission pour deux
antennes émettrices. Ce procédé est bien moins complexe qu'un codeur CST-MCT
a deux antennes émettrices, mais les performances ne sont que légérement moins
bonnes. Tarokh, dans [39], propose une théorie pour les codes spatio-temporels par
blocs (STBC) de plus de deux antennes: les STBC sont I'application de designs
orthogonaux. Ces designs peuvent &tre soit réels, soit complexes. Nous allons tout

d’abord nous intéresser au cas des designs orthogonaux réels.
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4.3.5.1 Les codes spatio-temporels par blocs réels

Selon, [39], un design orthogonal de taille n est une matrice orthogonale n x n
dont les entrées sont &y, *£x9... +x,. L'existence de tels designs est connu sous
le nom de probleme de Hurwitz-Radon et a été résolu par Radon au début du
siecle précédent. De tels designs n’existent que pour n =2, 4 ou 8. Par ailleurs, en
considérant un certain design, nous pouvons par des manipulations sur les colonnes
(permutations et changements de signes uniquement) nous assurer que la premiére
ligne de ce design soit zq, #5... x,. Par la suite, nous considérerons sans perte de
généralité que tout design orthogonal posséde cette propriété. Voici trois exemples

de designs pour n = 2, 4 et 8, [39]:

Ty X2

—Ta I3

I T3 Tz Iy
)} Ty —x4 T3
—X3 Ty T —XT9

—Xy4 —X3 T T

Xy I I3 ) x5 Te T7 s

-T2 I T4 —I3 g Ty  —Ig Ty
—X3 —X4 Ty ) —X7 —Is Ty Tg
—Iy4 T3 —XIg T —xrg Iy —Tg Iy

—T5 —xg —I7 —Tg Ty L9 T3 T4

~ZTg Iy —Zxg T4 —Zg 1 —T4 I3
Ty Ty Ty —Tsg —L3z Ty Ty I
—XTy —I7 T3 Iy —X4 —I3 T9 Ty

Les STBC se construisent d’aprés ces designs orthogonaux. La modulation sera
supposée dans cette section comme étant réelle et ayant 2° éléments. La modulation
BPSK correspond a ce cas de figure puisqu’elle possede deux éléments (b = 1). A un
instant ¢, kb bits d’information entrent simultanément dans le codeur et viennent
sélectionner k signaux si, g, .., s issus de la constellation. En remplacant chaque

T; par 8;, nous obtenons une matrice C. Le nombre de colonnes de cette matrice
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correspondent aux signaux alimentant les antennes d’émission, et le nombre de
lignes aux instants d’émission. Ainsi, si la matrice C est la suivante:
S1 S2
C =
—S2 51
le systeme de communication est constitué de deux antennes émettrices et I’émission
se déroule sur deux instants. Les symboles s; et s, seront donc transmis respec-
tivement par les antennes 1 et 2 & 'instant ¢ et les symboles —s5 et s; le seront par
les antennes 1 et 2 a I'instant ¢ + df. La figure 4.7 présente le principe du codage

spatio-temporel en blocs illustré par Pexemple précédent.

Sélection de
symboles dans la codeur STBC
constellation

o | —— . IR N
2
bits b st 5 T/

Figure 4.7: Codage spatio-temporel par blocs pour la matrice C

La figure 4.8 récapitule le principe du codage pour un systéme de communication

constitué de n antennes émettrices.

Sélection de
symboles dans la codeur STBC
constellation

_.Q._—_. ____S_J:.;\\\ S, $y5 | T\,\

b , Sz~,-.,\ S, - n T
gitgs | | o T T
i | N s 1
1l s----8;8 =
b 1 l sn.; n 21 : n T

Figure 4.8: Codage spatio-temporel par blocs



58

L’efficacité spectrale est égale a b bits/s/Hz et la diversité apportée par les
STBC est maximale, soit nm selon les notations du paragraphe 4.3.3. Tarokh,
dans [39], apporte la démonstration de cette dernieére propriété. Nous suggérons
aux lecteurs intéressés de s’y référer.

De ce qui précede, les STBC basés sur les designs orthogonaux ne semblent pou-
voir s’appliquer uniquement qu’a des systémes ayant 2, 4 ou 8 antennes d’émission,
ce qui pourrait étre assez limitatifs. Mais nous allons voir dans le paragraphe sui-
vant que les STBC peuvent s’appliquer dans d’autres cas.

En outre, les deux avantages suivants amenés par les designs orthogonaux sont

conservés méme si un processus linéaire se déroule & ’émission:

e les designs orthogonaux permettent d’avoir la meilleure efficacité spectrale
(en bits/s/Hz) avec la diversité maximale. L’utilisation de la bande-passante

est donc maximale.

e le décodage par maximum de vraisemblance est extrémement simple, en rai-

son de l'orthogonalité des colonnes de la matrice du design.

Ainsi, les éléments de la matrice du design, et donc de codage, peuvent étre des
combinaisons linéaires des x1, xy... , précédents. Une nouvelle fois nous laissons
aux lecteurs intéressés le soin de se référer a [39] pour les théoremes concernant
Vintroduction d’un processus linéaire dans les designs orthogonaux. Pour résumer
ces théorémes, cette introduction du processus linéaire dans les designs orthogonaux
ne permet pas de trouver d’'autres schémas de transmission que les trois systémes

(2, 4 ou 8 antennes) déja trouvés.

4.3.5.2 Généralisation des codes spatio-temporels par blocs réels

Le paragraphe précédent montre tout aussi bien quelques avantages des STBC
mais également leurs limites. La principale est le nombre de cas qui peuvent étre
traités. C’est pourquoi, la définition des designs orthogonaux va étre généralisée 3
des matrices non carrées.

Un design orthogonal “généralisé” G de taille n est une matrice p x n dont les
entrées sont 0, +xy, +xy... 2 tel que GT G = D, ot D est une matrice carrée

n x n diagonale. Les diagonales D;;, i = ,2,...,n sont de la forme (ljz? + x5+ ... +



l;22) et les coefficients 11, I},..., I} sont des entiers strictement positifs. Le taux, ou
plus précisément le rendement de la transmission, de G est R = %. Tarcokh, dans
[39], démontre alors Pexistence de designs orthogonaux généralisés de rendement
de transmission de 1 pour n < 8 antennes de transmission. Un exemple de tel
design est:
X1 ) T3
—XI9 ) —1I3
—X3 Ty Ty
—Ty4 —XF3 €T9
Le codage s’effectue alors de la méme maniere que pour les designs non généralisés.
A présent nous sommes en mesure de produire une diversité a l'aide des CST
pour des systemes ayant au plus 8 antennes d’émission. Néanmoins, nous ne le
pouvons que pour une constellation “réelle”, par exemple BPSK. Qu’en est-il pour
des modulations QAM ou QPSK? L’utilisation de designs orthogonaux complexes,
comme nous allons le voir dans le prochain paragraphe, va nous permettre d’utiliser

les modulations complexes.

4.3.5.3 Codes spatio-temporels par blocs complexes généralisés

Un design orthogonal complexe de taille n est une matrice orthogonale n x n
dont les entrées sont les éléments indéterminés +xy, +xo... +z,, leur conjugués
+x], &23... xz; ou un multiple de ces indéterminés par £, ot + = /—1. Tout
comme le cas des designs réels, nous supposerons que la premiere ligne de la matrice

est toujours zy, z2... ,. Un exemple d’'un design orthogonal complexe 2 x 2 est

Iy M)
—x5 T3

Ce design apporte une diversité maximale de 2m en utilisant m antennes de

celui proposé par Alamouti [1]:

réception. Alamouti a également établi, dans [1], que les performances de ce
systeme sont identiques & celles d’'un systeme MRRC (Maximal-Ratio Receiver
Combining) de diversité 2m.

Un tel design n’existe que pour n = 2 ou 4 [39], et un design orthogonal com-
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plexe avec processus linéaire n'existe que pour n = 2. Cependant, & l'instar des
designs réels, il est possible de généraliser les designs complexes et ceux avec pro-
cessus linéaire également.

Un design complexe orthogonal “généralisé” G.. de taille n est une matrice pxn
dont les entrées sont 0, 1, 17, xy, £25... Ly, £27 tel que G G. = D, ou
D est une matrice carrée n X n diagonale. L'élément (D(;) de la diagonale est de
la forme (i§]z1|* + G |zo|? + ... + E]xx|?) et les coefficients 11, &3 ..., I§ sont des entiers
strictement positifs. Le rendement de transmission de ce design est, comme pour
les designs orthogonaux réels généralisés, égal a R = %.

Ce type de design permet d’obtenir des codes STBC de rendement de trans-
mission % pour trois et quatre antennes d’émission. Tarokh donne également deux
autres codes pour des rendements de transmission de % pour trois et quatre an-
tennes d’émissions. A I'heure actuelle aucun code de rendement de transmission
supérieur a 0.5 n’est connu pour un nombre d’antennes émettrices supérieur a qua-

tre. Nous donnons ici le code pour trois antennes d’émissions et un rendement de
3.

1

ZTy ) 3
—.:l:* a;'* _Zi
o 2 4 V3 .
G= P S (4.15)
V2 NG 2
_ﬁ . x5 Tp+ws 21— 2]
V2 V2 2

Différents codes, que nous emploierons par la suite sont regroupés dans I’Annexe

1. Cette annexe regroupe également les métriques nécessaires au décodage par
maximum de vraisemblance de ces codes.

4.3.5.4 Une autre approche des codes spatio-temporels en blocs

Dans [38], Stoica et Ganesan proposent une approche des codes STBC basée
sur les performances en fonction du SNR. Cette approche est basée sur la théorie
des “amicable orthogonal designs”. Seuls les résultats essentiels vont étre repris

ici. Les démonstrations peuvent étre trouvées dans [38].
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Selon cette approche, un code orthogonal complexe s’écrit:
7= Xe(T)si(R) +1)_ Yi(D)si(1) (4.16)
k=1 k=1

ol sy est le signal émis par Pantenne k, sp = si(R) + 155(I), N est le nombre
d’instants d’émission. X et Y sont des matrices carrées de taille N x N pour
obtenir un délai minimal et ne comportant que des éléments de 'ensemble 1,0,-1.
L’existence du code orthogonal complexe implique l'existence des matrices X et
Y. (la démonstration est donnée dans [38]). Pour que le SNR atteignable soit

maximal, ces matrices doivent vérifier les propriétés suivantes:

X, X, =1,k
Y.Y, =1, Vk (4.17)

XX, =~X5X,, k # j
VY, =-YiY, , k # j (4.18)

XX, = Y, X, ,Vk,j (4.19)

Ainsi, pour deux émetteurs nous aurons:
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Ce design conduit au code fournit par Alamouti. Il permet d’obtenir également
des codes pour trois et quatre antennes émettrices. Ces codes sont fournis dans
IAnnexe 1. A noter que la théorie des “amicable orthogonal designs” ne permet de
trouver que les codes pour 2 et 4 antennes émettrices. Le code pour trois antennes

se déduit du code obtenu pour 4 antennes en supprimant la derniere colonne.

4.4 Conclusion

Le codage spatio-temporel a été brievement décrit dans ce chapitre. Ce type
de codage exploite la diversité spatiale des systemes multi-antennes et la diversité
temporelle amenée par le codage. Les deux types de codes CST, a savoir les codes
CST en treillis et les codes STBC, ont été présentés. La suite de notre étude
va nous conduire & nous intéresser plus précisément aux performances des codes

spatio-temporels en blocs.
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CHAPITRE 5

ETUDES DES PERFORMANCES D’ERREUR: RESULTATS ET
SIMULATIONS

Dans ce chapitre sont présentés des résultats concernant les performances
d’erreur des codes STBC. L'apport des diversités spatiale et temporelle est tout
d’abord montré dans le cas de canaux & évanouissements quasi-statiques et rapi-
des. Puis, les effets d’une connaissance imparfaite des coefficients d’atténuation
du canal sont analysés. Le cas des canaux gaussiens est également traité. En-
fin, les performances d’erreur des codes STBC concaténés & un codeur TCM sont
présentées. Mais, pour mener & bien ces études, il a fallu en premier lieu concevoir

un simulateur. C’est la description de ce simulateur qui ouvre ce chapitre.

5.1 Description du simulateur

5.1.1 Introduction

Le simulateur réalisé s’inscrit dans la continuité des travaux effectués au labo-
ratoire de télécommunications. Ainsi Lionel Scremin, [34], a réalisé un premier
simulateur de CST-MCT. Le bruit et les coefficients d’atténuation du canal étajent
alors des variables aléatoires réelles et les modulations employées se limitaient & la
seule modulation BPSK. Guillaume Favre, [15], a généralisé ce premier simulateur.
L’emploi de modulations M-PSK pouvait ainsi étre envisagé. De plus le bruit et
les coefficients d’atténuation devenaient des variables aléatoires complexes, telles
que décrites dans [8] et [41].

Mais les simulateurs mis au point par Guillaume Favre ne traitaient toujours
que des CST-MCT. Notre idée étant d’étudier la deuxieme grande famille de
code spatio-temporel, soit les codes spatio-temporels en blocs (STBC) par des
simulations informatiques, la réalisation d’un nouveau simulateur s’est imposée.
Ainsi, le premier simulateur concu permet de s'intéresser & ces codes avec un
bruit et des coefficients d’atténuation complexes et pour des modulations M-PSK,

M = 2,4,8,16. Ce simulateur a ensuite été amélioré pour permettre d’étudier
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également la modulation 16-QAM, préférable & la modulation 16-PSK. Enfin une
deuxieme catégorie de simulateur a été réalisée pour permettre d’améliorer les per-
formances du simulateur précédent: un simulateur pour des STBC concaténés avec
un codeur TCM.

Avant de nous intéresser au principe de ces simulateurs, il convient d’expliciter

quelques notions employées par la suite.

5.1.2 Le rapport signal a bruit

La plupart des courbes de performance représentent la probabilité d’erreur par
trame ou par bit en fonction du SNR par antenne réceptrice. Ce sont ces trois
notions que nous allons aborder dans cette section, et plus particulierement la
derniére.

L'information est transmise sous forme de bits, ou de symboles, regroupés en
trames. La probabilité d’erreur par trame ou par bit représente donc le nombre
de trames, respectivement le nombre de bits, recues par le(s) récepteur(s) mais qui
ne sont pas conformes a l'information envoyée et qui sont donc considérées comme
étant en erreur.

Si les notions de probabilité d’erreur par trame et par bit sont relativement
évidentes, la notion de SNR par antenne réceptrice est un petit peu plus sub-
tile. Cette valeur de référence a été préférée & I'habituel rapport Ej/Ny employé
en télécommunications. En effet, une référence par rapport & un SNR global au
récepteur serait difficile & exploiter car le nombre d’antennes réceptrices inter-
viendrait directement. Or les simulations visent justement & observer entre autres
I'influence du nombre d’antennes sur les performances, ce qui nécessite d’employer
un rapport signal a bruit indépendant de ce paramétre. Cependant le SNR par
antenne réceptrice peut étre relié au rapport E,/Ny en tenant compte de Uordre de

la modulation utilisée. Rappelons qu’au récepteur j & U'instant ¢, le signal recu est:

rj(t)=Za¢j(t)s,'(t)+nj(t),j = 1,2..m (5.1)

ot les a;; et les n; sont des variables aléatoires qui résultent de ’observation

a l'instant ¢ des processus aléatoires o;(t) et n;{t). Les ay; sont des variables
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aléatoires gaussiennes complexes de moyenne nulle et de variance 0.5 par dimen-

sion et les n; sont des variables aléatoires gaussiennes complexes de moyenne nulle

et de variance Ny/2F, par dimension. s;(t) est le signal transmis par 'antenne

émettrice ¢ issu d’une constellation M-PSK ou M-QAM d’énergie E,pyenne/T,

afin de garantir une puissance totale d’émission P, indépendante du nombre n

d’antennes émettrices.

Le SNR par récepteur, noté SNR, . est défini comme le rapport entre la puis-

sance utile P, et la puissance du bruit Pi..;; parvenant au récepteur. Soit T}

la durée de chaque symbole transmis, £, I’énergie par symbole transmis et W la

largeur de bande associée. Alors,

n ES
Purite = Z N,T. Elog]
i=1

Nt

- >
- = T
E
= N, —
" N,T,
E,
~Putile = ",f;‘
et
Poruit = NoW
Nous en déduisons ainsi:
E
SN rec — T
R NW'T,
Il sera supposer ici que W7, = 1.
Nous obtenons donc: 5
SN ec = —
R, No

(5.3)

(5.4)

(5.5)

(5.7)

(5.8)

Pour chaque groupe de R bits d’information rentrant dans le codeur & I'instant

t, un symbole modulé est transmis par chaque antenne. Nous pouvons donce facile-
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ment relier I'énergie par bit £, a 'énergie par symbole transmis:

R.E, = E (5.9)
En remplacant dans (5.8), nous obtenons le résultat suivant:

RE,

NRrec TR
S N

(5.10)

La courbe de performance en fonction du rapport Fp/Ny s’obtient donc par
translation de celle basée sur le SNR par récepteur vers la gauche d’un décalage
de 10log,, K. Par exemple pour une modulation QPSK (R = 2), on effectue
un décalage d’environ 3 dB. Une telle manipulation s’avere utile lorsqu’on désire
étudier I'influence du type de modulation sur les performances.

Nous allons a présent nous intéresser au principe des simulateurs.

5.1.3 Principe du simulateur

Les simulateurs réalisés se répartissent en deux grandes catégories: le simulateur
de codes STBC et le simulateur de codes STBC concaténés avec des codeurs TCM.
Dans leur partie codage et décodage, les simulateurs reprennent les descriptions
figurant dans le chapitre précédent. Les métriques utilisées pour le décodage par
maximum de vraisemblance des STBC sont fournies en annexe avec les matrices
des codes utilisés. L’ajout d'un codeur TCM ne modifie pas P'expression de ces
métriques. Comme décrit dans les chapitres 3 et 4, le décodeur de ce second type
de codes effectuera alors I'estimation du meilleur chemin parcouru par le signal
dans le treillis a aide de 'algorithme de Viterbi.

Le simulateur STBC génére aléatoirement un certain nombre de trames
d’information pour différentes valeur de SNR par antenne réceptrice. Chaque trame
est codée selon la matrice du code STBC correspondant puis transmise par les an-
tennes d’émission. A ce signal est alors ajouté le bruit et la pondération par les
coefficients a;;. Le décodeur prend ensuite en compte les signaux regus a chaque
antenne réceptrice pour livrer une séquence supposée qui est comparée a la séquence
originale. Le nombre de bits en erreur est comptabilisé. Une trame est considérée

en erreur des que 'un des bits qui la constitue est en erreur. Pour le simulateur



67

STBC concaténé avec le codeur TCM, chaque trame est codée selon la matrice
génératrice du codeur TCM puis par la matrice du code STBC. Les étapes sui-
vantes ne sont pas modifiées.

L’utilisateur a la possibilité de modifier les parameétres suivants:

e le nombre de symboles codés par trame et le nombre de trames simulées pour

un SNR particulier

e la plage de SNR parcourue par le simulateur selon un incrément a définir (0.5

dB par exemple)
e le nombre d’antennes émettrices n
e Le nombre d’antennes réceptrices m

e la modulation utilisée spécifiée par le type de modulation (PSK ou QAM),
par le nombre de symboles M et le nombre de bits R rentrés a chaque instant

(par exemple 2 bits pour une modulation QPSK)

o le seuil de fiabilité qui détermine le nombre minimal de trames en erreur

considéré comme significatif (nous prenons typiquement une valeur de 30)
e le type d’évanouissements (quasi-statiques ou rapides)

e l'existence ou non de perturbations affectant la connaissance des coefficients

d’atténuations du canal

e le fichier de résultats

Le fichier de résultats répertorie I'ensemble des parameétres rentrés au départ. De

plus, pour chaque SNR considéré, il contient :
e le rapport /Ny correspondant
e le nombre total de bits en erreur

e la probabilité d’erreur par bit
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e le nombre total de trames en erreur
e la probabilité d’erreur par trame

De plus, pour le simulateur STBC concaténé avec un codeur TCM, Putilisateur

peut modifier:
e le nombre d’états S du codeur TCM et la matrice génératrice G associée

Chaque fichier de résultats traduit les performances d’un code pour un jeu de
parametres donnés. La comparaison des codes & aide d’'un graphique est alors
facile a mettre en oeuvre et permet d’observer I'influence de chaque parametre. En
pratique, nous avons entrepris systématiquement les simulations avec 130 symboles
codés par trame, choix qui est retenu dans la plupart des publications. Le nombre
de trames simulées par SNR dépend essentiellement de la probabilité d’erreur mini-
male désirée et du seuil de tolérance choisi. Ce nombre est donc relativement faible
pour des rapports de SNR faibles. Une premiere version des simulateurs permet de
doubler la valeur initiale pour respecter le seuil de tolérance choisi. Une seconde
version en cours de développement devrait permettre de déterminer automatique-

ment le nombre de trames minimal pour respecter le seuil de tolérance & chaque
valeur de SNR.

5.2 Résultats des simulations pour des évanouissements quasi-statiques

Afin de vérifier la validité du simulateur, des simulations se basant sur les codes
présentés dans la littérature ([40] essentiellement) ont été effectuées. Ces codes sont
décrits dans ’Annexe I. Les simulations ont été réalisées pour diverses modulations

et pour des efficacités spectrales de 1, 2 et 3 bits/s/Hz.

5.2.1 Influence du nombre d’émetteurs

Les figures suivantes permettent d’étudier I'influence du nombre d’antennes
émettrices pour diverses efficacités spectrales. Ainsi la figure 5.1 présente les
résultats de simulations effectuées pour deux, trois et quatre antennes d’émission,

une antenne de réception et une efficacité spectrale de 1 bit/s/Hz.
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Figure 5.1: Influence du nombre d’émetteurs pour une efficacité spectrale de

1 bit/s/Hz; codes G2, Gy et Gy; 1 récepteur; évanouissements quasi-statiques

La transmission par deux antennes d’émission s’effectue a Paide du code G
et d'une modulation 2-PSK. Celles effectuées par trois et quatre antennes utilisent
respectivement les codes G5 et G4 et la modulation 4-PSK. Comme ces codes sont
des codes de rendement 1/2, I'efficacité spectrale est bien de 1 bits/s/Hz.

La figure 5.2 présente la variation du gain en émission déduit de la figure 5.1 en
fonction de la probabilité d’erreur par trame. Comme le montre ces courbes, le gain
augmente exponentiellement, (’échelle étant logarithmique), lorsque la probabilité
d’erreur tend vers 0 et dépend du nombre d’émetteurs: le gain amené par le passage
de trois & quatre antennes d’émission est moindre que celui résultant du passage

de deux a trois antennes.
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Figure 5.2: Gain en émission pour une efficacité spectrale de 1 bit/s/Hz; codes Ga,

Gg et Ga; 1 récepteur; €vanouissements guasi-statiques

Nous pouvons constater que pour un taux d’erreur par trame de 1073, le gain
est de 5.7 dB entre le code G4 et le code Go.
Notons que si le nombre de récepteurs est augmenté (figure II.1 en annexe), ce
gain, pour un méme taux d’erreur, est réduit a 2 dB.
Ces simulations montrent qu’un gain significatif peut étre obtenu en augmentant
le nombre d’antennes émettrices. L’apport de la diversité en émission pour des
efficacités spectrales de 2 et 3 bits/s/Hz peut-étre observés sur les figures I1.2 et
I1.3 présentées en annexe. Le gain est similaire a celui constaté par Guillaume
Favre [15] pour les codes STTC mais il est cette fois obtenu pour une complexité

de décodage bien moins importante.

5.2.2 Influence du nombre de récepteurs

Dans ce paragraphe, U'influence du nombre d’antennes réceptrices est étudiée.

Les courbes obtenues sur la figure 5.3 illustrent cette influence.
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Figure 5.3: Influence du nombre de récepteurs pour une efficacité spectrale de 1

bit/s/Hz; code Ga; évanouissements quasi-statiques

Pour un taux d’erreur par trame de 1072, le gain est ainsi de 7 dB entre
un systeme composé de deux-antennes émettrices, une antenne réceptrice et un
systéme composé de deux antennes émettrices, deux antennes réceptrices. Ces
deux systémes sont associés au code Gy. Il est réduit & 3 dB pour un passage de
deux antennes de réception a trois antennes. La figure 5.4 présente la variation du
gain en réception en fonction de la probabilité d’erreur par trame. Comme le mon-
tre ces courbes, le gain augmente exponentiellement lorsque la probabilité d’erreur
tend vers 0 et dépend du nombre de récepteurs: le gain amené par le passage de
deux & trois antennes est moindre que celui résultant du passage de une & deux

antennes.
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Figure 5.4: Gain en réception pour une efficacité spectrale de 1 bit/s/Hz; code Ga;

évanouissements quasi-statiques

Par ailleurs, le gain en réception est peu dépendant de Pefficacité spectrale (voir
courbe IL.5 obtenue pour 2 bits/s/Hz). Par contre, pour des systémes comptant
trois et quatre antennes d’émission, les gains constatés précédemment diminuent
(courbes I1.6 et IL9): respectivement 6 dB pour le passage de une & deux an-
tennes de réception pour trois antennes d’émission et 5 dB pour quatre antennes
d’émission, et 3 dB pour le passage de deux a trois antennes de réception pour trois
antennes d’émission et 2.5 dB pour quatre antennes d’émission.

Ce phénomene traduit une saturation de la diversité spatiale. Cette saturation a
été constatée par Guillaume Favre [15], Tarokh [40] et Sandhu [31] et [32]. Les
raisons de cette saturation proposées par Tarokh et Sandhu se rejoignent: le gain
en diversité est pratiquement atteint en utilisant deux antennes d’émission et deux
antennes de réception. De plus, le canal utilisant des variables aléatoires complexes
gaussiennes, 'utilisation des STBC pour deux, ou plus, antennes de réception en-

traine une perte de capacité.
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5.2.3 Influence de la modulation

Le troisieme facteur a prendre en compte dans notre étude est la modulation.
Pour tout autre facteur constant, nous allons donc nous intéresser & son role.
Pour les modulation M-PSK, augmentation de 'ordre de la modulation devrait
s’accompagner d'une perte de performances: les différents symboles de la mo-
dulation 8-PSK sont plus rapprochés que les deux signaux de la modulation BPSK.
La figure 5.5 présente les résultats obtenus pour un systéme comportant deux an-
tennes de transmission et une antenne de réception et associé au code G5. Les
courbes sont tracées en fonction du rapport £,/N, et non du SNR par antenne
réceptrice pour affranchir le rapport signal sur bruit de Pordre de la modulation,

comme cela I'a été indiqué au section 5.1.2.

I
-&- 2-PSK
-7 4-PSK
-8~ 8-PSK
—— 16-PSK
—#= 16-QAM |1

Probabilité d’erreur par trame

10 12 14 16 18 20 22
Eb/No(dB)

Figure 5.5: Influence de la modulation pour le code Ga; 2 émetteurs; 1 récepteur;

évanouissements quasi-statiques

Pour un taux d’erreur de 2 x 1072, les pertes causées par le passage d’une
modulation BPSK & des modulations respectives QPSK, 8-PSK et 16-PSK sont de
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0.5dB, 4dB et 9 dB. Bien évidemment, les pertes de performances sont a relativiser.
Le passage d'une modulation BPSK & une modulation plus élevée s’accompagne
également d'une amélioration de l'efficacité spectrale.

Sur cette méme figure, nous pouvons également comparer les modulations 16-PSK
et 16-QAM. Le gain en performance d’'une modulation 16-QAM par rapport & une
modulation 16-PSK est de l'ordre de 4 dB, pour une méme énergie moyenne. Ce
résultat s’explique essentiellement en raison du trop grand rapprochement entre les
16 signaux de la modulations 16-PSK. 1l explique également en partie pourquoi la
modulation 16-QAM est préférée a la modulation 16-PSK.

5.2.4 Etude d’un cas particulier

Jafarkhani présente dans [23] une approche différente des codes STBC. La
théorie des designs orthogonaux présentée au chapitre 4 et proposée par Tarokh [40]
ne permet pas d’obtenir une diversité et un taux de transmission maximum pour
des systémes comprenant plus de deux antennes d’émission. L’objectif suivi par
Jafarkhani dans cette nouvelle approche est de privilégier la recherche de codes de
taux maximal et non plus forcément une diversité maximale, comme dans la théorie
des designs orthogonaux. Pour ces nouveaux codes, la matrice de codage est di-
visée en sous-groupes. Par exemple, pour quatre antennes d’émission la matrice

proposée est, la suivante:

Al Ty T3 T4

* * * *
—x T —x, I

2 1 a 43 .

) N : (5.11)
Ty —IT3 —T2 Ty

Cette matrice peut également s’écrire sous la forme suivante:

(Alz AM) (512)
”‘A34 A12



olt Ay est la matrice:
ZT; Ty
%

¥ o

Ce sont les sous-groupes de cette matrice qui sont orthogonaux les uns par rap-
port aux autres. Les codes dont la matrice respecte cette structure sont dénommés
codes quasi-orthogonaux. Le décodage est également modifié tel que décrit en an-
nexe. Au lieu de décoder symbole par symbole, le réceptenr va décoder les signaux
par paires, comme cela est présenté dans I’Annexe 1. Les performances de ce code

sont illustrés sur différentes figures 5.6 et 11.12.

10

| IR i ) - JI2 - | P
= -6~ 1 récepleur quasi-orthogonal |1
..... Gy [ . .| = 1 récepteur

Probabilité d’erreur par trame

4 6 8 10 12 14 16 18 20 22 24 26
SNR par récepteur(dB)

Figure 5.6: Probabilité d’erreur par trame vs. SNR pour STBC a4 une efficacité

spectrale de 2bits/s/Hz; 1 antenne réceptrice; évanouissements quasi-statiques

La figure 5.6 illustre la comparaison entre le code quasi-orthogonal, avec
une modulation 4-PSK, et le code G4, avec une modulation 16-QAM. La figure
11.12 illustre la comparaison entre le code quasi-orthogonal, avec une modulation
8-PSK, et le code Sy, avec une modulation 16-QAM.
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Le degré de diversité dicte la pente de la courbe Probabilité d’erreur par Trame
vs SNR, [23], les deux courbes présentées sur la figure 5.6 n’ont donc pas la
meéme pente. Ainsi, bien que la courbe illustrant le code quasi-orthogonal
soit supérieure & la courbe représentant le code G4 pour un SNR faible, les
performances de ce dernier code, présentant une diversité maximale, hénéficieront
plus de 'augmentation du rapport SNR. Ainsi les deux courbes se rencontreront
a un certain SNR. Ces résultats montrent qu'un taux de transmission maxi-
mal est plus important pour de faibles niveaux de SNR et des taux d’erreurs
élevés alors qu’une diversité maximale (codes G4 et H, décrits en annexe I)

est le choix judicieux pour des niveaux de SNR élevés et de faibles ratio d’erreurs. .

5.3 Résultats des simulations pour des évanouissements rapides

Apres avoir étudié les performances obtenues par notre simulateur pour des
évanouissements quasi-statiques, soit pour des coefficients d’atténuation constants
pendant une trame mais différents pour chaque trame, nous allons nous intéresser
au cas des évanouissements rapides. Dans ce contexte, les coefficients d’atténuation
varient pour chaque symbole transmis. Pour le systeme & deux antennes d’émission
G présenté par Alamouti [1], cela revient a considérer que les coeflicients sont
constants pour les deux instants de transmission. Comme nous 'avons déja vu,
avec ce code, a l'instant ¢, sont transmis les signaux s, par 'antenne émettrice 1
et sy par Pantenne émettrice 2. A l'instant ¢, sont transmis les signaux —s3 par
I'antenne émettrice 1 et s} par 'antenne émettrice 2. Les coefficients d’atténuation
doivent donc étre constants pendant ces deux instants. De méme, pour les codes
G3 et Gy, les coeflicients seront constants pour les 8 instants considérés.

Dans le cadre de 'étude effectuée dans cette section, les coefficients d’atténuations
seront supposés parfaitement connus des récepteurs. Les évanouissements étant
rapides, la rapide variation des coeflicients rend délicate I'estimation de leur valeur.
Le récepteur doit, en effet, recalculer cette valeur tous les deux instants pour le
code (72, comme décrit ci-dessus. Cette approche des canaux & évanouissements

est donc théorique et difficilement réalisable en pratique actuellement.
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5.3.1 Influence du nombre d’émetteurs

La simulation effectuée précédemment pour des évanouissements quasi-statiques
a été réalisée dans le cas d’évanouissements rapides. La figure 5.7 présente les
résultats de cette simulation. L’efficacité spectrale est de 1 bit/s/Hz. La trans-
mission par deux antennes d’émission s'effectue a 'aide du code G5 et d’une mo-
dulation 2-PSK. Celles effectuées par trois et quatre antennes utilisent respective-
ment les codes G3 et G4 et la, modulation 4-PSK. Comme ces codes sont des codes
de rendement 1/2, Pefficacité spectrale est bien de 1 bits/s/Hz. Pour un taux

d’erreur par trame de 1072 le gain est de 4.5 dB entre le code Gy et le code Gs.

S -6~ 2 émetteurs |]
C %= 3 émetteurs |1
- 8- 4 émetteurs

Probabilité d’erreur par trame

5 10 15 20 25
SNR par récepteur(dB)

Figure 5.7: Influence du nombre d’antennes émettrices pour un canal a
€vanouissements rapides; efficacité spectrale 1 bit/s/Hz; codes G, G3 et Gy; 1

récepteur

Ce gain est sensiblement le méme que dans le cas des évanouissements quasi-
statiques (courbe 5.1). Notons cependant qu'une étude des deux figures montrent

que la probabilité d’erreur par trame de 1072 est atteinte, pour deux émetteurs et
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un récepteur, pour un SNR de 16.8 dB pour des évanouissements quasi-statiques
et pour un SNR de 19.8 dB pour des évanouissements rapides. L’hypothese des
évanouissements rapides est donc bien plus pessimiste que celle des évanouissements

quasi-statiques.

5.3.2 Influence du nombre de récepteurs

L’influence du nombre de récepteur est étudiée dans le cas d’un systéme & deux
émetteurs. La modulation retenue est la modulation BPSK. Sur la figure 5.8 sont
illustrées les performances du code G5 dans le cadre d’un canal & évanouissements
rapides. Le gain apporté par la diversité spatiale est de 9.5 dB entre un systéme
comportant une antenne de réception et un systéme en comportant deux et pour
une probabilité d’erreur par trame de 1072. Le passage de deux antennes de
réception & trois antennes amene un gain de 3.7 dB pour une méme probabilité

d’erreur.

e ———— T
i -~ 2 récepteurs |1
1~ 3récepteurs
{ -8~ 4 récepteurs

Probabilité d’erreur par trame

4 6 8 10 12 14 16 18 20 22 24
© BNR par récepteur({dB)

Figure 5.8: Influence du nombre d’antennes réceptrices pour un canal @

évanouissements rapides; efficacité spectrale 1 bit/s/Hz; code Gy
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Une nouvelle fois le gain amené par la diversité est sensiblement identique que

celui constaté pour des évanouissements quasi-statiques (section 5.2.2).

5.4 Effets de la connaissance imparfaite des coeflicients d’atténuations

du canal sur les performances des STBC

5.4.1 Premier modele employé: modélisation multiplicative

Afin de réaliser le décodage par maximum de vraisemblance conformément 3
Iexpression de la métrique 4.14, le récepteur doit avoir connaissance des coeffi-
cients d’atténuations du canal ;. Jusqu’a présent, il a été supposé que cette
connaissance était parfaite. Mais quelles seraient les conséquences d’'une connais-
sance imparfaite de ces coefficients sur les performances du simulateur ?

Dans ce paragraphe, le récepteur recevra donc une valeur erronée des coefficients
d’atténuation. Cette valeur erronée des coefficients d’atténuation peut, par exem-
ple, résulter d’'une mauvaise estimation du canal par le récepteur. Ainsi, en lieu
et place des «;, il sera fourni au récepteur des coefficients perturbés ;. Dans un
premier temps, ces coefficients sont considérés tels que f;; = €; X a;;. Les varia-
bles de perturbation ¢;; sont des variables aléatoires réelles choisies uniformément
distribuées dans un intervalle [a;b] contenant la valeur 1, valeur qui correspond au
cas de connaissance parfaite des coefficients d’atténuations. La moyenne de ces

variables est donc:

= (5.13)

Leur variance est:

o = X2-X? (5.14)
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avec
~ by
X2 = X dX
. b—a
o b2 + ab + a?
3
d'ou
P+ab+a®> b+a
o = TOFE 2Ty
3 2
_(b—a)?
= G (5.15)

Dans le cas d’un systeme composé de deux antennes émettrices et m antennes

réceptrices, la métrique de décodage (4.14) devient donc:

ri(t) = > By(t)i(t)

Jj=1

(5.16)

avec
n

= > (ay(t)si(t)) + n;(t) (5.17)

i=1
Par ailleurs, les variables ¢;; représentant l'erreur d’estimation du canal,

définissons le rapport signal/erreur d’estimation par le rapport: ESR = o2/02.

5.4.1.1 Premiers résultats

L’approche précédente est appliquée a un systéme de deux antennes émettrices
et une antenne réceptrice (code Gz), pour une efficacité spectrale de 1 bit/s/Hz.
Le canal choisi est un canal a évanouissements quasi-statiques. Les courbes 5.9 il-
lustrent les performances de ce systéme soit pour une connaissance parfaite des
coefficients d’atténuations (courbe intitulée estimation parfaite du canal), soit
pour une connaissance imparfaite de ces coefficients (courbes intitulées ESR =).
L’imprécision sur cette connaissance est symbolisée par la variance des coeflicients
€;; indiquée pour chaque courbe. Plus cette variance sera élevée et plus I'imprécision

résultante pourra étre grande.
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Figure 5.9: Influence de la connaissance imparfaite des coefficients d’atténuation;
2 émetteurs, 1 récepteur, code Go; efficacité spectrale 1 bit/s/Hz; évanouissements

quasi-statiques

Comme le montre la figure 5.9, pour une probabilité d’erreur par trames de
1072, les performances du systeme restent acceptables pour un ESR de -9.7 dB,
soit des valeurs de ¢;; comprises entre [0.6;1.4]. La dégradation est, en effet, seule-
ment de 0.3 dB. Puis, pour un ESR de -6.2 dB, ¢;; appartenant alors & [0.4;1.6],
la dégradation est de P'ordre de 1.7 dB. Pour des perturbations de variance plus
élevée, les performances du systéme deviennent inacceptables. Notons que, comme
I'illustre la figure 5.9, les effets de la perturbation ne sont pas linéaires avec

Paugmentation de la variance.

5.4.1.2 Influence du nombre de récepteurs

L’ajout d’un récepteur au systéme précédent ameéne deux facteurs antagonistes
susceptibles d’affecter les performances du systéme. L’ajout d’un récepteur doit

permettre d’améliorer les performances du systéme puisque de la diversité est
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ajoutée, ce qui a déja été constaté avec les courbes de la figure 5.3. Mais, 'ajout
d'un récepteur augmente également le nombre de coefficients d’atténuations, de
deux dans le cas présent. L’influence de la connaissance imparfaite de ces coef-
ficients peut ainsi dégrader plus rapidement les performances de ce systéme par

rapport au systeme du paragraphe précédent,.

ESR: -21.7 dB
ESR: ~15.7 dB
ESR: ~12.2 dB
ESR: -9.7 dB
ESR: -6.2dB
ESR: -3.7dB
ESR: -1.8dB

Probabilité d'erreur par trame

SNR par réceptsur(dB)

Figure 5.10: Influence de la connaissance imparfaite des coefficients d’atténuation;
2 émetteurs, 2 récepteurs, code Gy; efficacité spectrale 1 bit/s/Hz; évanouissements

quasi-statiques

La figure 5.10 présente les performances du systéme composé de deux émetteurs
et deux récepteurs (code G'2), pour une efficacité spectrale de 1 bit/s/Hz. En ob-
servant cette figure, nous constatons que la dégradation des performances causée
par la connaissance imparfaite des coefficients d’atténuation est semblable a celle
observée dans le paragraphe précédent: les performances sont acceptables pour
une valeur de ESR de -9.7 dB, puis se dégradent de plus en plus pour des per-

turbations supérieures. Néanmoins, nous pouvons noter que pour un ESR de -
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6.2 dB, pour une probabilité d’erreur par trames de 1072, la dégradation des per-
formances est d’environ 1.2 dB, ce qui correspond & 0.5 dB de moins que dans
le cas d'un systéme comportant un seul récepteur. L’amélioration des perfor-
mances due & la redondance amenée par 'ajout d'un second récepteur semble donc
prévaloir sur I'imprécision amenée par 'ajout de deux coefficients d’atténuations

supplémentaires.

5.4.1.3 Influence du nombre d’émetteurs

Le systeme de transmission considéré comporte dorénavant trois émetteurs et
un récepteur. Le code employé est donc dorénavant le code G's. Une nouvelle fois,
l'ajout d’une antenne améne une amélioration des performances mais également
une augmentation du nombre de coefficients d’atténuation. Cependant, contraire-
ment au cas précédent, le code employé est également changé. Et en observant la
matrice de ce code (annexe I), nous constatons qu’il faut maintenant huit périodes
pour transmettre les quatre signaux, contre deux périodes pour transmettre les
deux signaux des cas précédent. Les effets de l'imprécision sur les coeflicients
d’atténuation risquent certainement de prendre le pas sur amélioration amenée

par la diversité.
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Figure 5.11: Influence de la connaissance imparfaite des coefficients d’atténuation;
3 émetteurs; 1 récepteur; code Gs; efficacité spectrale 1 bit/s/Hz; évanouissements

quasi-statiques

La figure 5.11 montre I'influence de la perturbation des coefficients d’atténuation
sur les performances du systeme décrit auparavant. La dégradation causée par la
connaissance imparfaite de ces coefficients est plus importante dans ce cas que dans
les deux cas précédents. Pour un ESR de -6.2 dB, la dégradation est d’environ
2.5 dB pour un taux d’erreur par trame de 3.1072, ce qui confirme I’hypothese

avancée plus haut.

5.4.1.4 Cas des évanouissements rapides

L'effet d’une perturbation sur les coefficients d’atténuation du canal a été
étudié pour trois systémes de transmissions différents mais pour des canaux a
évanouissements quasi-statiques. Dans ce paragraphe, le canal étudié est un canal
a évanouissements rapides. Le systéme de transmission comporte deux antennes

émettrices et une réceptrice (code Gy).
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Figure 5.12: Influence de la connaissance imparfaite des coefficients d’atténuation;
2 émetteurs, 1 récepteur, code Ga; efficacité spectrale 1 bit/s/Hz; évanouissements

rapides

La figure 5.12 illustre les performances de ce systéme. Les résultats sont
comparables a ceux obtenus pour un canal & évanouissements quasi-statiques.
Ainsi, pour un ESR de -7.8 dB (intervalle [0.5;1.5]) et moins, les performances
sont acceptables puisque nous avons une dégradation inférieure & 0.3 dB. Pour
un ESR de -6.2 dB, la dégradation est d’environ 1.1 dB, ce qui est inférieur au
cas du canal & évanouissements quasi-statiques. Par contre, pour des variances
élevées, par exemple pour un ESR valant -1.7 dB, le systéme de transmission est
inopérant, les trames émises étant & 90% restituées en erreur, ce qui est pire que
le cas du canal a évanouissements quasi-statiques. Ceci rejoint la constatation
effectuée au début de la section 5.3: I'estimation des coefficients d’atténuation a

chaque instant de transmission par les récepteurs est ardue.

Les divers résultats obtenus tendent A& montrent que les performances
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des codes STBC résistent jusqu’a un certain point a une connaissance imparfaite
des coefficients d’atténuation. La dégradation amenée par imprécision sur les
valeurs de ces coefficients reste, en effet, acceptable pour des coefficients ¢;;
appartenant & Pintervalle [0.5;1.5] (ESR de -7.8 dB). La valeur des coefficients
d’atténuation obtenue par le récepteur peut donc osciller entre la moitié et une
fois et demi la valeur réelle sans que les performances du systéeme ne soient trop

altérées.

5.4.2 Seconde approche envisagée: modélisation additive

Dans Papproche précédente, la perturbation amenée par Verreur d’estimation
des coefficients du canal était “multiplicative”. Ainsi, les coefficients J;; étaient de
la forme 8;; = €;; X a;;. Mais alors, avec la nature des variables aléatoires ¢;; et
a;j, le comportement des coefficients perturbées f;; n’était plus celui de variables
aléatoires gaussiennes. Pour conserver ce comportement, 'approche de Perreur
d’estimation du canal telle qu’elle a été décrite au début du paragraphe 5.4.1 doit
étre revue.

Dorénavant, la perturbation sur les coefficients d’atténuation amenée par 'erreur
d’estimation du canal sera considérée comme étant “additive”. Ainsi, les coeffi-
cients (3;; seront tels que 8;; = a;; +¢;;. Siles coefficients de canal a;; sont toujours
des variables aléatoires gaussiennes complexes de moyenne nulle et de variance
0.5, les coefficients d’erreur ¢;; sont maintenant des variables aléatoires gaussiennes
complexes de moyennes nulle et de variance o2. Alors, les coefficients Bi; sont bel et
bien des variables aléatoires gaussiennes complexes de moyenne nulle et de variance
0.5 + o2, Le rapport ESR peut, une nouvelle fois, étre défini comme le rapport:
ESR = ¢%/0.5.

Deux cas de figure, lié a la valeur de la variance des coefficients ¢;;, vont étre
examinés. Une premiere étude de 'effet de la perturbation additive sur les perfor-
mances du systéme sera effectuée pour des valeurs de ¢? indépendante du SNR. Il
s’ensuivra une étude au cours de laquelle la valeur de la variance des coefficients

d’erreur d’estimation dépendra du SNR.
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5.4.2.1 Etude d’une erreur d’estimation constante

Dans cette section, la variance de Uerreur d’estimation faite sur les coefficients
d’atténuation du canal est supposée constante quelque soit le rapport signal sur
bruit. La figure 5.13 présente les performances d’un systeme de communication
comportant deux antennes émettrices et une antenne réceptrice, pour une efficacité

spectrale de 1 bit/s/Hz, pour différents niveaux de ESR.

)
o

Probabilité d’erreur par trame
o

e a1 R AN
: -~ ESR: -20 dB : : :

1 -8 ESR:-18.2dB
| —+ ESR:-17 dB

| =% ESR:-10dB [
‘—- ESR:-7dB |- :
1 3¢ estimation parfaite du canal | - - SRR RIS

4 6 8 10 12 14 16 18 20 22 24
SNR par récepteur(dB)

Figure 5.13: Erreur d’estimation additive; 2 émetteurs, 1 récepteur, code Go; effi-

cacité spectrale 1 bit/s/Hz; évanouissements quasi-statiques

Contrairement au cas précédent, out I'erreur d’estimation était multiplicative,
la dégradation entre la courbe représentant les performances du systéme pour une
estimation parfaite du canal et une autre courbe de la figure n’est pas constante.
En effet, la dégradation entre la courbe estimation parfaite du canal et la courbe
ESR = -20 dB passe de 0.7 dB pour une probabilité d’erreur par trame de 2.1072
& 2.5 dB une probabilité d’erreur par trame de 2.1073.

En outre, en observant la figure 11.14 dans I’Annexe II, nous pouvons constater que
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les courbes traduisant une erreur d’estimation du canal saturent et semblent tendre
vers une valeur constante non nulle pour un SNR infini. Dans le cas d’une pertur-
bation constante des coefficients d’atténuation, le décodeur effectue des erreurs de
décodage causées a la fois par le bruit environnant, comme cela est le cas classique-
ment, et & la fois par la perturbation des coefficients d’atténuation. Ainsi, pour un
SNR trés grand, et pour lequel le bruit ne devrait que peu affecter les performances
d’erreur du systéme de communication, les erreurs de décodage résultantes des er-
reurs d’estimation des coefficients du canal subsistent et expliquent alors 'allure des
courbes observées. Une démonstration compléte relative a Pallure de ces courbes,
basée sur la métrique de décodage, est présentée, pour la clarté de la lecture, en
Annexe III. Enfin, la figure I1.13 traduit que, a Uinstar de la perturbation mul-
tiplicative, les effets de 'imprécision sur les coefficients d’atténuation prennent le

pas sur 'amélioration amenée par la diversité.

5.4.2.2 Dépendance de Perreur d’estimation au bruit

Dans le cadre d'un systéme de communications composé de deux antennes
émettrices, le récepteur 1 recoit a Uinstant t le signal 7(f) = oqi(t)s1(t) +
ao1(t)sa(t) + nyi(t). Ce signal recu permet au récepteur d’estimer la valeur des
coefficients d’atténuation du canal si les signaux s;(t) et so(t) sont connus.

Pour permettre cette estimation, avant chaque trame contenant de l'information,
les n antennes émettrices pourraient envoyer des séquences pilotes connues des

récepteurs Hy, ..., H, orthogonales les unes aux autres. Alors, nous aurions:

TjHZ' = Ckij(HiHi) + TLJ'HZ'
SOit, oy = TJHZ/(ILHZ) - ’I’LJHZ/(HZIL)

: o
qui peut s’écrire sous la forme oy; = B — € (5.18)
Nous constatons alors que:

Eij = leHi/(HiHi)

soit €; = constante X n; (5.19)
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L’erreur d’estimation du canal ¢;; dépend ainsi du bruit blanc gaussien qui affecte

la transmission. Bt de ce fait, la variance de cette erreur dépend de celle du bruit.

No
2E?

proportionnelle & =i, et le rapport ESR a NE-

Ainsi, lorsque le rapport signal & bruit augmente, la précision de l'estimation des

La variance du bruit valant la variance des coefficients d’erreur va donc étre

coefficients est améliorée. Effectivement, le niveau de bruit, comparativement a
la puissance du signal, va diminuer et donc le terme n;H,;/(H;H;) de Véquation
5.19, qui correspond a l'erreur d’estimation du canal, va diminuer. Et donc con-
trairement au cas précédent, la saturation n’apparaitra plus, puisque pour un SNR
tendant vers l'infini, I'erreur d’estimation devrait étre nulle et donc la probabilité
d’erreur par trame tendra vers 0.

La courbe 5.14 présente les performances d’un systéme de communication com-
portant deux antennes émettrices et une antenne réceptrice, pour une efficacité

spectrale de 1 bit/s/Hz, pour différents niveaux de ESR.

Probabiiité d’erreur par trame

-o— ESR: 0.1/8NR
ESR: 0.25/SNR
ESR: 0.5/SNR
ESR: 1/SNR
ESR: 2/SNR

5 10 15 20 25
SNR par récepteur(dB)

Figure 5.14: Erreur d’estimation additive; 2 émetteurs, 1 récepteur, code Gy; effi-

cacité spectrale 1 bit/s/Hz; évanouissements quasi-statiques



90

Comme Dillustre la figure 5.14, pour un taux d’erreur par trame de 1072 la
dégradation amenée par la connaissance imparfaite des coeflicients d’atténuation
est de 1.5 dB pour une variance des coefficients d’erreur de gﬁﬁ par rapport
au systeme supposé parfait. Contrairement au cas précédent, la valeur de la
dégradation reste bien constante quelque soit le rapport signal sur bruit. Les fi-
gures I1.15 et IL.17 montrent que, dans ce cas également, les effets de Uimprécision
sur les coeflicients d’atténuation prennent le pas sur 'amélioration amenée par la

diversité.

5.5 Résultats des simulations pour des canaux gaussiens

Une fois la cohérence des résultats obtenus par le sitnulateur vérifiée et I'étude
des canaux a évanouissements effectuée, nous allons maintenant nous intéresser au
cas des canaux gaussiens. Les coefficients d’atténuation n’ont donc plus lieu d’étre.
Mais cet, affranchissement des coefficients d’atténuation amene une ambiguité dans

le décodage.

5.5.1 Une nouvelle approche du décodage

Si le décodage est effectué dans le cas gaussien tel qu’il est effectué dans le cas
des canaux a évanouissements, la mise a 1 des coefficients d’atténuation va conduire

au calcul de la métrique suivante:

n

A=D1 silt) +my(t) = > &i(t) (5.20)

j=1|i=1 i=1

Comme Guillaume Favre 'a constaté dans [15], pour le cas des codes STTC, ce
calcul peut amener une ambiguité qui va perturber les performances du systeme.
Dans Pexpression précédente, il est en effet envisageable que la somme des signaux
recus et celle des signaux supposés soient égales sans que le chemin parcouru dans
le treillis ne soit le bon. Il est extrémement probable que le méme phénomene
d’interférences destructrices des symboles recus affecte également notre codeur.
Ainsi, a limage des codes STTC, une nouvelle métrique a été définie. Pour le

calcul de cette métrique, une hypotheése, discutable, a été prise. Le récepteur
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est supposé étre capable de distinguer origine des signaux lui parvenant. Cette
hypotheése nous éloigne donc de la réalité.

Signalons qu'un étudiant du laboratoire, Dan Nita, recherche en ce moment
un moyen d’effectuer la distinction des antennes émettrices. La nouvelle métrique

pour le calcul du maximum de vraisemblance devient ainsi:

Aty =YD ulrl (1), 5(1)) (5.21)

j=1 i=1

ot pu(rl(t), 5;(t)) représente la métrique de symbole entre le symbole recu r(t)
a linstant ¢ par 'antenne j et provenant de lantenne i, et le symbole sup-
posé 8;(t). Dans le cas du systéme & deux antennes défini par Alamouti
dans [1], nous nous intéresserons donc a la métrique entre les symboles recus
(r7(t1), 75(t1), 73 (t2), 73(t2)) qui correspondent aux versions bruitées des signaux
transmis (s1, s2,—53, s}) et les symboles supposés (81, 82, —385,37). Plusieurs cas

ont été envisagés pour le calcul de la métrique:

e Le canal non quantifié. on s’intéresse a la valeur exacte du signal recu et
on évalue son écart par rapport au signal supposé. La métrique de symbole
associée est: pu(r! (1), 3;(t)) = |ri(t) — & (t)]?

e Le canal quantifié : le signal recu ne peut prendre qu’un nombre fini de valeurs
(2 pour une quantification sur 1 bit, 8 pour une quantification sur 3 bits).
Une table de métrique fournit la valeur associée a un couple (T*Z (1), 8:(1)).
Les quantifications envisagés sont les quantifications dures (1 bit) et sur 2,
3 et 4 bits. La table de métriques utilisée pour la quantification dure est la

suivante:

Les autres tables sont répertoriées dans Pannexe IV.

5.5.2 Influence du nombre de récepteurs

L’influence du nombre de récepteurs sur les performances du systéme a été
également étudiée. La figure 5.15 montre la probabilité d’erreur par trame en

fonction du rapport signal sur bruit pour un systéme constitué de deux antennes
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Tableau 5.1: Table de métriques pour un canal binaire symétrique en quantification
dure (1 bit)

%0

(1) o1
0 11-1
1 11

émettrices et de une, deux et trois antennes réceptrices. L’efficacité spectrale est
de 1 bit/s/Hz.

10° @

T T
: : 11 -9- 1récepteur |1
..... -7~ 2 récepteurs

- 3 récepieurs |4

Probabilité d’erreur par trame

0 1 2 3 4 5 4] 7 8 9
SNR par récepteur(dB)

Figure 5.15: Influence du nombre de récepteurs pour un canal gaussien; efficacité
spectrale 1 bit/s/Hz; code Go

Pour un taux d’erreur par trame de 1072, le gain apporté par le passage &
deux antennes de réception est de 3 dB. Il est augmenté de 1.7 dB lorsqu’une

autre antenne de réception est ajoutée. En fait, pour un canal gaussien, le gain en
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diversité G4 amené par le passage de m; récepteurs a mso peut s’écrire:

mso

Gy = 10log(—2) (5.22)

3!

Nous avons bien, en passant de un & deux récepteurs un gain de 10log(2), soit
3 dB, et en passant de deux a trois récepteurs un gain de 1010g(§), soit 1.7 dB.
Ces résultats peuvent s’expliquer simplement. Supposons que nous augmentons le
nombre de récepteur de notre systéeme de communication comportant au départ
un récepteur d'un autre récepteur. Ceux-ci étant indépendants, et comme il n'y
pas de coefficients d’atténuations du canal, cela revient a doubler Famplitude des
signaux, et done & quadrupler leur puissance. Le bruit étant une variable aléatoire
gaussienne de moyenne nulle et de variance ¢,, le passage de un récepteur a deux
récepteurs donne un bruit équivalent de moyenne nulle et de variance 20,,. Ainsi,
le SNR global a donc doublé. Ce qui ameéne un gain en diversité de 2, soit 3 dB.

Ces valeurs correspondent a celles relevées par Guillaume Favre, [15]. Une
nouvelle fois, la simplicité de notre décodeur constitue 'atout de notre systeme par

rapport aux codes spatio-temporels en treillis.

5.5.3 Influence de la quantification

La quantification du canal doit permettre de diminuer les cofits d’opérations,
tel le décodage. Mais cette diminution de complexité va s’effectuer au détriment
des performances du systéme. La figure 5.16 illustre cette détérioration. Pour
un systéme composé de deux antennes émettrices et une antenne réceptrice, les
performances de ce systéme pour des canaux non quantifiés et quantifiés sur deux,

huit et seize niveaux sont étudiés. La modulation utilisé est la modulation BPSK.
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Figure 5.16: Influence de la quantification du canal Gaussien; efficacité spectrale 1
bit/s/Hz; code Ga; 1 récepteur

La quantification dure induit une perte de performances de 2.8 dB. Les deux
autres types de quantifications ont des performances similaires au canal non quan-
tifié. Ces résultats sont analogues a ceux obtenus par Jean Tartas [42], pour des

codes STTC comme nous pouvons le constater sur la courbe I1.18.

5.6 Etude de Pajout d’un encodeur TCM pour des canaux a

évanouissements

Les codes spatio-temporels en blocs permettent d’allier des gains significatifs en
diversité par 'augmentation des antennes émettrices et/ou réceptrices & une faible
complexité de décodage. Ces gains peuvent encore étre améliorés en concaténant
le codeur en blocs avec un codeur TCM “externe”, [2], [20], [31] et [33]. Ce gain
de codage apporté par le codeur TCM aura cependant un colt: la complexité de

décodage s’en trouve augmentée.
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Dans ce paragraphe, les résultats sont obtenus pour un systéme comportant deux
antennes émettrices et m antennes réceptrices, m = 1,2,3. Le code employé est
donc le code G,. Les codes TCM employés sont des codes convolutionnels de taux
1/2 définis par une matrice génératrice, telle que présentée dans le chapitre 4 pour
le codage STTC. Notons que, & 'instar de Yan et Blum dans [51}, les éléments g;;
de la matrice génératrice du codeur sont choisi dans un alphabet de taille égale
a celle de la constellation. Ainsi, pour une modulation QPSK, les valeurs des g;;
peuvent étre 0, 1, 2, ou 3.

Les performances du systeme composé d’un codeur STBC concaténé avec un codeur
TCM sont étudiées dans un canal & évanouissements. Ces performances seront

comparées a celles d'un systéme composé d’un codeur STBC seul.

5.6.0.1 Cas des évanouissements quasi-statiques

La figure 5.17 illustre les performances du systeme décrit précédemment pour
une antenne de réception. L’efficacité spectrale est de 1 bit/s/Hz. La longueur de
contrainte du codeur TCM est fixée & 3, ce qui correspond & un codeur & quatre
états. Les modulations retenues sont donc la modulation BPSK pour le systéme
STBC seul et QPSK pour le systéme avec codeur TCM. Le taux du codeur TCM
est donc en réalité 4/8. Les résultats obtenus attestent d’un gain entre les deux

systemes. Ce gain de codage se chiffre 4 3 dB.
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Figure 5.17: Comparaison du systéme STBC et du systeme STBC concaténé pour
une efficacité spectrale de 1 bit/s/Hz; code Ga; encodeur TCM de tauzx 1/2 et de

longueur de contrainte 8; 1 récepteur; évanouissements quasi-statiques

Les courbes 11.19 et 11.20, Annexe 11, répertorient les résultats obtenus pour le
systeme précédent mais avec respectivement deux et trois antennes. Nous pouvons
constater que la valeur du gain de codage est toujours proche de 3 dB. D’autres
résultats ont été obtenus pour une efficacité spectrale de 2 bits/s/Hz. La mo-
dulation du systeme STBC seul est donc la modulation QPSK. Celle du codeur
TCM peut étre la modulation 8-PSK, si le taux de codage du codeur TCM est
2/3, ou 16-QAM si le taux de codage du codeur TCM est 1/2. Pour conserver
Phypothese effectuée en préambule (les éléments g;; pris un alphabet de taille égale
a celle de la constellation), le taux de codage du codeur TCM devrait ainsi étre soit
de 6/9, soit de 8/16. N’ayant pu réaliser de tel code, il a été décidé de réaliser un
codeur TCM pragmatique. Un tel codeur va recevoir, a I'image d’un codeur 2/3
habituel, deux bits en entrée et en fournir trois symboles en sortie. Mais dans le

cas du codeur pragmatique, un seul des deux bits d’entrée sera codé par un codeur
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de taux 1/2, I'antre étant uniquement modulé, tel que le montre la figure 5.18.

| |
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| 1
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| ;
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| 1
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! L. ! 2
| !
0 Codeur |
2 convolutionnel s
i de taux — =
| 1/2 !
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| i
l 1
! 1

Codeur de taux 2/3

Figure 5.18: Codeur pragmatique de taur 2/3

La conception et les tests sur les performances de ce systeme restent a étre

effectués.

5.6.0.2 Cas des évanouissements rapides

Comme pour le canal & évanouissements rapides, la figure 5.19 illustre les perfor-
mances du systéme décrit lors du préambule de ce paragraphe consacré au codage
STBC concaténé a un codage TCM pour une antenne de réception. Les figures
I1.21 et 11.22 montrent le comportement du systeme pour deux et trois antennes
de réception. Seuls les résultats pour une efficacité spectrale de 1 bit/s/Hz sont

fournis.
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Figure 5.19: Comparaison du systéme STBC et du systéme STBC concaténé pour
une efficacité spectrale de 1 bit/s/Hz; code Ga; encodeur TCM de taur 1/2 et de

longueur de contrainte 3; évanouissements rapides

Deux constats peuvent étre effectués au vu de la présente figure. L’encodeur
TCM amene bien un gain supplémentaire. Mais ce gain augmente pour des taux
d’erreurs de plus en plus faibles. Ces résultats sont surprenants par rapport aux
résultats obtenus pour les canaux a évanouissements quasi-statiques: le gain ap-
porté par le codeur TCM était alors constant pour tout SNR alors que dans le cas

présent le gain augmente avec le SNR.

5.6.0.3 Influence du nombre d’états

L’influence du nombre d’états du codeur TCM est présentée sur la figure 5.20.
Le systeéme considéré comprend toujours deux antennes d’émission (code Gz). Le
codeur TCM est de taux 1/2. Son nombre d'états varie de 4 a 32. Le gain amené
par le nombre d’états du codeur TCM est d’environ 1 dB entre un codeur a 4 états

et un codeur a 32 états, pour tout SNR.
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Figure 5.20: Influence du nombre d’états du codeur pour une efficacité spectrale
de 1 bit/s/Hz; code Go; 2 émetteurs; 1 récepteur; encodeur TCM de tauz 1/2;

évanouissements quasi-statiques

5.6.1 Comparaison avec les STTC

Le systeme STBC/codeur TCM apporte un gain de codage au systeme STBC
seul. Il amene également une complexité de décodage en introduisant la notion
de treillis. Cette complexité de décodage est analogue 3 celle des codes STTC.
L’algorithme utilisé dans les deux cas est celui de Viterbi. (’est pourquoi il
serait intéressant de comparer les performances de ces deux types de codes spatio-
temporels. Les résultats des codes STTC ont été obtenus d’apres le travail de
Guillaume Favre, [15]. Les codes utilisés pour les STTC sont les codes trouvés par
Chen [11]. Et comme V'illustre les figures 5.21 et 11.23, les grands gagnants sont...
les codes STBC.
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Figure 5.21: Comparaison du systéme STTC et du systeme STBC concaténé pour
une efficacité spectrale de 1 bit/s/Hz; code Gy et encodeur TCM de taux 1/2;

évanouissements quasi-statiques

5.7 Conclusion

Dans ce chapitre ont été présentés plusieurs résultats obtenus par la simulation
de systeme de communication. Les performances des codes spatio-temporels en
blocs ont ainsi pu étre étudiées. A l'instar des codes spatio-temporel par modulation
codée en treillis, la diversité spatiale couplée au codage apporté par les codes en
blocs engendre des avantages multiples: gain de codage, économie de largeur de
bande,... La dépendance du systéme de communication a la connaissance précise
des coefficients d’atténuation a également pu étre mesurée en introduisant des
perturbations a ces coefficients. Le cas du canal gaussien, ignoré dans la littérature
pour les canaux urbains ou ruraux, a été également abordé. Les résultats obtenus
restent cependant dépendant de la procédure de transmission: 'hypothése faite

rend le cas étudié tres idéal. Eunfin, 'ajout d’un codeur TCM a permis d’améliorer le
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gain obtenu auparavant par le codage en blocs seul, tout en amenant une complexité
dans le décodage. Mais ce type de codes, codes STBC concaténé a un codeur TCM,

surpasse les codes STTC.
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CHAPITRE 6

CONCLUSION

6.1 Bilan des travaux entrepris

Nous avons porté notre attention sur les codes spatio-temporels en blocs. Plus
particulierement, nous nous sommes intéressés a ’analyse des performances d’erreur
de ces codes par simulations informatiques. La premiére étape de notre travail a
donc été la réalisation d’un simulateur informatique permettant I'étude des STBC,
a partir de [1]. Le travail relaté dans ce mémoire s’inscrit ainsi dans le prolongement
des recherches de Lionel Scremin et Guillaume Favre relatives au codage spatio-
temporel.

Ce simulateur opérationnel, une étude des parametres influant sur les performances
des codes spatio-temporel en blocs a été menée: l'influence du nombre d’émetteurs,
de récepteurs et du type de modulation (M-PSK,16-QAM) a été analysée. Les avan-
tages de la diversité en émission et en réception présentés par Tarokh ont ainsi été
retrouvés dans cette étude.

Les performances d’erreur ainsi obtenues dépendent du modele de canal de trans-
mission utilisé. Elles ne sont bien évidemment pas les mémes que le canal soit
gaussien ou a évanouissements. L’influence du modele du canal de transmission
sur les performances d’erreur du systeme de communication a donc été étudiée.
Tout d’abord, les cas des canaux & évanouissements quasi-statiques et rapides,
caractérisés par des coefficients d’atténuation, ont été envisagés. Dans un premier
temps, les performances d’erreur des codes STBC ont été traitées et analysées dans
le cas idéal d’une connaissance parfaite des coeflicients d’atténuations du canal par
le récepteur. Les gains en diversité mesurés alliés & la faible complexité de décodage
de ces codes prouvent leur attrait dans ce cas idéal.

Mais dans la réalité, le récepteur effectue estimation des coefficients du canal. Or
cette estimation ne peut pas toujours étre parfaite. C’est pourquoi, la dépendance
des performances des systémes de communication simulés a la connaissance des

coefficients d’atténuation a été analysée dans un second temps. Pour cela, nous
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avons du modéliser les erreurs d’estimation, ce qui nous a amené a distinguer trois
types de modélisation, a savoir une modélisation multiplicative des perturbations et
deux modélisations additives, avec soit une variance des perturbations constante,
soit une variance dépendant du SNR. Les résultats obtenus dépendent donc de
ces modélisations. Ils traduisent une détérioration des performances d’erreur des
codes STBC avec une connaissance moins idéale des coefficients d’atténuations,
ce & quoi nous pouvions, bien entendu, nous attendre. Mais une certaine ro-
bustesse des codes STBC a une erreur d’estimation des coefficients d’atténuation
a pu étre montrée. Suivant le modele utilisé pour représenter les perturbations,
les performances d’erreur des STBC peuvent rester acceptables pour des erreurs
d’estimation de preés de 50%, ce qui n’est pas négligeable et qui n’était pas prévisible
avant la réalisation des tests. Nous avons également pu déduire des résultats
obtenus que la modélisation du canal & évanouissements rapides ne peut étre pour
Pinstant qu’envisagée théoriquement. Elle suppose, en effet, que le récepteur puisse
connaitre parfaitement les coeflicients d’atténuation du canal a chaque instant
de transmission, ce qui est difficilement réalisable. De plus, les performances du
systeme de communication sont plus sensibles a cette connaissance parfaite pour
des canaux a évanouissements rapides que pour des canaux a évanouissements
quasi-statiques. Enfin, quelques résultats, issus de la modélisation additive, ont
demandé une attention plus particuliere et nous ont conduit & I'élaboration de
la démonstration donnée dans ’Annexe III. Nous en avons déduit que, pour la
modélisation additive et une variance constante des perturbations, il était impos-
sible d’obtenir une probabilité d’erreur aussi petite que nous le souhaitions en
augmentant indéfiniment le SNR.

La transmission via un canal gaussien sans évanouissement a été ensuite considérée.
Une approche utopiste, basée sur la distinction de I'origine des signaux regus, a été
traitée, nous permettant ainsi d’entrevoir les avantages du codage spatio-temporel
pour ce type de canal, qui modelise les communications par satellite.

Enfin, Vajout d’'un codeur TCM a notre systéme premier a permis 'amélioration
des performances des codes STBC. Mais ajout de ce codeur amene une complexité
de décodage. Or les codes STBC étaient attrayants jusqu’a présent par la faible

complexité de leur décodage. L’amélioration des performances par cet ajout d’un
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codeur TCM doit donc étre relativisée: est-il intéressant de gagner 3 dB si pour
cela la complexité du codeur, et du décodeur, doit étre augmentée? La réponse 3
cette question n’est pas évidente et dépend de 'application envisagée. Le décodage
doit-il étre rapide? Les performances des STBC sans TCM sont-elles satisfaisantes
pour garantir une bonne qualité de transmission dans 'application envisagée? Les
réponses a de telles questions permettent de savoir si 'ajout d’un codeur TCM est
nécessaire ou non. Mais elles dépendent de 'application envisagée et des contraintes

imposées a sa conception.

6.2 Perspectives de recherches futures

Si quelques aspects des codes STBC ont été traités dans notre étude, d’autres

aspects restent & explorer:
e Autres techniques de construction de codes en blocs

D’autres méthodes de construction des codes spatio-temporel, telle celle pro-
posée par Siwamogsatham dans [37], semble attrayante. Basée bien évidemment
sur I'orthogonalité des signaux mais aussi sur le partitionnement d’ensemble de ces
signaux, cette méthode semble procurer de bons résultats. Il pourrait donc étre
intéressant d’étudier les avantages procurés par cette méthode comparativement

aux diverses autres méthodes présentées dans ce mémoire.
e Le canal gaussien

A Tinstar du travail effectué par Guillaume Favre, [15], sur ce type de canal,
notre travail n’a pu que proposer une esquisse du potentiel de I’application des codes
spatio-temporel en blocs pour un canal gaussien, la modélisation retenue étant
trop idéalisée. La recherche d’'un moyen permettant la distinction des antennes

émettrices est une condition sine qua none A la validation de nos résultats.
e Association avec des techniques de décodage itératif

Si les possibilités de la concaténation des codes STBC avec des codeurs TCM
ont été entrevues dans notre travail, elle ne constitue pas le seul type de con-
caténation envisageable. Ainsi la concaténation des codes STBC avec des tech-

niques de décodage itératifs peut présenter d’autres avantages attrayants. Ces
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méthodes sont, en effet, parmi les meilleures actuellement en terme de probabilité
d’erreur versus rapport signal/bruit. Des publications ont d’ores et déja été ex-
posé sur la concaténation des codes STBC avec des codes Turbo-TCM, [3], [25]
et [52]. Leur concaténation avec des codes perforés ou des codes doublement or-
thogonaux, travaux développés i I'Ecole Polytechnique de Montréal [9], [10] peut
s’avérer également intéressante.

Le potentiel des codes STBC les place parmi les sujets les plus prolifiques
actuellement. Les recherches les concernant devraient donc continuer a proliférer.
D’autant plus que la diversité des applications des STBC ne cesse de croitre, aussi
bien dans les différentes normes de téléphonie sans-fil [13] et [27] mais également
dans les normes de télécommunications sans-fil telles que Bluetooth [7] qui com-

mencent a conquérir les foyers.
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Annexe I

Liste des matrices des codes STBC employés et formules utiles pour le

décodage

1.1 Matrice G5 du code utilisé pour deux antennes de transmission, [1]

Ty X2
-z I

Le rendement de cette matrice est 1.
Minimiser la métrique du chapitre 4 revient & minimiser séparément les deux
métriques suivantes pour la détermination des signaux s; et sg:
m ) . m 2
| D (et + () azg) = sif + (=143 oyl (L1)

j=1 j=1 i=1

pour détecter s1, et
m ‘ ) . m 2
1> (s, = () ong) — solP + (=14 D logl)lsal® (1.2)

j=1 J=1 i=1

pour détecter ss.
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[.2 Matrice G3 du code utilisé pour trois antennes de transmission, [40]

T3

)
Ty
T4
— X5
x5
z

*

114
_;rg

Le rendement de cette matrice est 1/2.

(13)

Minimiser la métrique du chapitre 4 revient 4 minimiser séparément les quatre

métriques suivantes pour la détermination des signaux s;, s, S3 et sS4

Vi3
| Y (ot +rdad, + rdad, + (1) aag + (1) sy + () asy) — sif?

j=1

.

+ 1+2*ZZ|%I sal?

F=1 i=1

pour détecter sq,

m
E r]aQJ alj+r4ozdj

j=1

+ (rl) o —

+ (~142% ZZ ERIEAE

J=1 2=1

(1.4)

+ (1)) ag5) — saf?

(L5)
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pour détecter so,

m
| Z(T{QEJ — g 5 — rias s+ (1) as; — (1) on (1) aa ) — 55l
j=1
m 3
+ (=124 ) > lay)ssl? (1.6)

j=1 i=1
pour détecter ss,

m
| (=ras +rdas; —riat; — (rd) sy — (7)) sy — (1) an ) — saf?
j=1
m 3
(=125 ) 0> fayl?)]sal? (1.7)

j=1 i=1

pour détecter sq4.
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1.3 Matrice H; du code utilisé pour trois antennes de transmission, [40)]

Ty L3 73
* * 3
BRI V2 (L8)
T3 a3 —21 L] +T T :
V2 V2 2
x5 _23_ T2 tay -z —x)
V2 V2 2

Le rendement de cette matrice est 3/4

Minimiser la métrique du chapitre 4 revient & minimiser séparément les trois
métriques suivantes pour la détermination des signaux sq, s, et s3

B s 1 P £ 20

m 3
: 2,5+ 5 - 5 )—s1 |2 ZZ l%‘lzﬂsllz
j=1 j=1 i=1

(1.9)
pour détecter sy,
T (ry +ras, (=) ) s S
12 e~ aagt =g = 1)) g Plsef
=1 i=1 =1
(1.10)
pour détecter ss,

= 7"7*“7"2 ) (o +ony) | (7)) (ony — 0y 2, e 2
I; ( >(\/§ )+( )(O‘\/§ ) S' gg a”[ '53|

(I.11)
pour détecter ss.
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[.4 Matrice S3 du code utilisé pour trois antennes de transmission, [38]

Iy 0 Zo
0 Ty T3
—T5 Tz X
—x5 —xy 0

Le rendement de cette matrice est 3/4.

(1.12)

Minimiser la métrique du chapitre 4 revient & minimiser séparément les quatre

métriques suivantes pour la détermination des signaux s;, so et s3:

m
=1

pour détecter s,

pour détecter s,,

1> (rhes; — (1) 0y + () en ) — ssf?

m

Y
ot

pour détecter ss3.

m 4
1> (o +rdas, + () asy) — s+ (—1+ 37 auP)sl?
=1 i=1

la.ij12)|52|2

+(—1+§m_:

4
G=1 i=1

+(=1+ Z Z lai;|*)]ss]?

(1.13)

(1.14)

(115)
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.5 Matrice G4 du code utilisé pour quatre antennes de transmission,

[40]

s % ok o
\—:1,4 —x5 x5 T

Le rendement de cette matrice est 1/2.

(1.16)

Minimiser la métrique du chapitre 4 revient a minimiser séparément les quatre

métriques suivantes pour la détermination des signaux s;, s, 3 et sy

Z(T‘{a’;,j + 73055+ 30+ raad; + (1) any + (1) g + (77) s,

j=1

(Tg)*a4,j) - 51|2 +{—1+2% Z Z ‘O‘wl )sal®

F=1 i=1

pour détecter sy,

'MS

1

i

J

+ () oss) — sl (1253 > Jay )]sl

j=1 i=1

(7J@2g 7"70‘13 730543 + 7J93] (Tg)*@l,j - (Té)*al,j -

(117)
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pour détecter ss,

m
| Z(T{O‘;,J‘ + 7";04:,3‘ - %ai,j - Tfla;,j + (Tg)*@&j + 7{30’;3' - (T%)*O‘Lj
=1

m 4
— () any) = sl (142> > fayP)ssl (1.19)

j=1 i=1
pour détecter ss,
m

| (rlag, —rias, +ries; — riad ;4 () ey — (7)) ey — (73) "0,
=1

= (B arg) = saP (=125 )Y ayl?)lsaf (1.20)

j=1 i=1

pour détecter sy.
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1.6 Matrice Hy; du code utilisé pour quatre antennes de transmission,
[40]

Zz3 3

T I V2 V2
¥ * 3 Z3

X T -

2 1

PR £ N S (L21)
T3 z3 —T1—&) +To—a3 —-:Lg«»m2+:t1-xl

N A p 3
xy X3 Tot+ad+z1 —2] _zyitaitag—al
V2 V2 2 2

Le rendement de cette matrice est 3/4

Minimiser la métrique du chapitre 4 revient & minimiser séparément les trois

métriques suivantes pour la détermination des signaux s;, so et s3:

| zm:(rfai (1) g + (ri = ra)les, —dg) (st ) (g + o)
¥ P

2
. 5 9 ) — 51
7=1
m 3
+ (“1+ZZ|%‘J‘|2)|51|2 (1.22)
=1 i=1
pour détecter sy,
ST » (rh+rD(ad; —aiy) (=1 4+ 1) (s + auy)
| Dl — (3 an, + St R TR P
j=1

m 3
+ (1D fagPsel? (1.23)
=1 i=1

pour détecter 3o,

m 7 7,] * J at 7\ % . . * . .
| Z (m ‘*‘\/%)O‘&J n (r \/%)(140 + (r3) (O{i}%‘*' az2,4) + (rd) (a\l)% O‘2J)) . 53|2
j=1

+ (‘“1 + Z Z |O{1’jl2>183|2 (124)

j=1 i=1

pour détecter ss.
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1.7 Matrice S; du code utilisé pour quatre antennes de transmission,
(38]

Ty 0 @ —z3
0 o Xy X5
3 2
(1.25)
EY
—xy —z3 x7 O
* *
vy, —1g 0 2]

Le rendement de cette matrice est 3/4.
Minimiser la métrique du chapitre 4 revient & minimiser séparément les quatre
métriques suivantes pour la détermination des signaux sp, Sy et ss:
m

| > (ot +res, + (1) s, + (1) ag,) — i

j=1

+ (=1 sl (1.26)

j=1 i=1

pour détecter s,

m
| (Flag; +rjag, — () ey — (1) agy) — saf?

j=1
m 4
1Y Y Pl (127)
j=1 i=1
pour détecter s,,
| (—rag; +rdas, = () az; + (1) ar ) — sal?
j=1
m 3
+ (=14 D> o )lssf? (1.28)
j=1 i=1

pour détecter ss.
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[.8 Matrice du code quasi-orthogonal a quatre antennes, [23]

Ty ) 3 T4

ok ¥ % Y
Ly HA Ty I3 (129)
e ¥ * *

I3 Ty T To

Ty —.L';) —Xy X3

Minimiser la métrique du chapitre 4 revient & minimiser séparément les deux

métriques suivantes pour la détermination des signaux s;, Sg, s3, et s

m 4
Z O sl + [saf?)

=1
+ 2*3‘5(( (F) ong — r3os; — (1) as; — riag )
+ (_(7’1)*0447_7 + Téa’:z,j + 7‘%‘)‘;,3' - (T"Z)*al,j)&i
+

* * * S *
0 05— 03,505 § — Qg jOrg 5 + Qi O 5)$154) (1.30)

pour détecter le couple (s1,54) et

Z Zlaul )(Is2f* + |s5]?)

+ 2 * R((—(r])*0ny + o — rlag; + (7)) as)s:
+ (—(r]) sy — rhal, + ot + (r]) asy)ss

-+ (&;SjOL’QJ' - &4,‘7&;7]‘ - al,]-azj + Of3,jOZ;)J-)SQS§) (131)

pour détecter le couple sz, s3).



Annexe I1

Etudes de parameétres divers sur les performances des codes STBC

Pour une efficacité spectrale de 2 bits/s/Hz, la transmission par deux antennes

d’émission s’effectue a l'aide du code G5 et d’une modulation 4-PSK. Celles ef-
fectuées par trois et quatre antennes utilisent respectivement les codes G3 et Gy
et la modulation 16-QAM. Comme ces codes sont des codes de rendement 1/2,
Iefficacité spectrale est bien de 2 bits/s/Hz.
Pour une efficacité spectrale de 3 bits/s/Hz, la transmission par deux antennes
d’émission utilise le code Gs et une modulation 8-PSK. Celles effectuées par trois
et quatre antennes utilisent respectivement les codes Hs et Hy et la modulation
16-QAM. Comme ces codes sont des codes de rendement 3/4, Pefficacité spectrale
est bien de 3 bits/s/Hz.

II.1 Influence du nombre d’émetteurs pour diverses efficacités spec-

trales et divers codes

v
o~ 2 émetteurs
.| =%~ 3 dmeltaurs
-~ 4 dmetiaurs

Probabilité d'erreur par lrame
3

6 8
SNR par réceptsur(dB)

Figure I11.1: Influence du nombre d’émetteurs pour une efficacité spectrale de

1 bit/s/Hz; codes G2, Gs et Gy; 2 récepteurs; évanouissements quasi-statiques
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28T S Emetieurs
[} -9~ 3 émetteurs
—&~ 4 émetteurs

Probabilité d'erreur par trame

i : . ; :
5 10 15 20 25 30
SNR par récepteur(dB)

Figure I11.2: Influence du nombre d’émetteurs pour une efficacité spectrale de

2 bit/s/Hz; codes Ga, Gy et Gy4; 1 récepteur; évanouissements quasi-statiques

i e 2 ématieurs
-7 3 émetteurs
~B- 4 &

Probabilité o'erraur par trame

1078 : i L 5
10 15 20 25 30 s
SNA par récepteur{dB)

Figure 11.3: Influence du nombre d’émetteurs pour une efficacité spectrale de

3 bit/s/Hz; codes G, Hs et Sy; 1 récepteur; évanouissements quasi-statigues
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1.2 Influence du nombre de récepteurs pour diverses efficacités spec-

trales et divers codes

3 —9- 1 récepteur
1 -7~ 2 récepteurs
e ars

Probabifité d’srreur par trame

15
SNR par réceptour(dB)

Figure I1.4: Influence du nombre de récepteurs pour une efficacité spectrale de

2 bit/s/Hz code Ga; évanouissements quasi-statiques

2é 2 bit/sfHz, i quasi-statiques
TR Tt

2 a3
i I—s~ 1 réeepleur

~F— 2 récepteurs
- 3ré

Probabilité d’srreur par trame

SNR par récepteur(dB)

Figure IL5: Influence du nombre de récepteurs pour une efficacité spectrale de

3 bit/s/Hz; code Go; évanouissements quasi-statiques
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—9- ‘I récveijrisuvr”
~7- 2 récepleurs
—~&- 3 récepteurs

Probabilité d’srreur par trams

w0 i ; ; ;
10 15 20 25
SNR par récepteur(dB)

Figure 11.6: Influence du nombre de récepteurs pour une efficacité spectrale de

1 bit/s/Hz; code Gs; évanouissements quasi-statiques

S pr=u 1 récapteur
1] =5 2 réceptaurs

Probabilité d'erreur par trame

107 L X L L
10 15 20 25 30
SNR par récepteur(dB)

Figure I11.7: Influence du nombre de récepteurs pour une efficacité spectrale de

2 bit/s/Hz; code Gs; évanouissements quasi-statiques
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19— 1récepteur ]
1= 2récepteurs
{ &~ 3 réceptaurs

Probabilité d'erraur par trame

el ; ‘ s . ; ;
10 12 14 16 18 20 22 24 26 28 30
BNR par récepteur(dB)

Figure I1.8: Influence du nombre de récepteurs pour une efficacité spectrale de

3 bit/s/Hz; code Hs; évanouissements quasi-statiques

1 -6~ 1 réceptour
~%~ 2 récepteurs
£~ 3 récepleurs

Probabilité d'srreur par trame

107° r L : i L ' : L L
o 2 4 8 8 10 12 14 16 18 20
SNA par récepteur(dB)

Figure 11.9: Influence du nombre de récepteurs pour une efficacité spectrale de

1 bit/s/Hz; code G4; évanouissements quasi-statiques
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107§ = Sy ta T T
DTG TS o 3 -0~ 1récepteur
LTI I} -~ 2 récepieurs
. S Tl AN i —B- 3 réceplewrs

Probabilité d'erreur par trame
3
T

8 8 10 12 14 18 18 20 22 24
SNR par récepteur(dB)

Figure I1.10: Influence du nombre de récepteurs pour une efficacité spectrale de

2 bit/s/Hz: code Ga; évanouissements quasi-statiques

10
1-%- 2réceptours
| & 3 réceptsurs
107k
[
E
8
5 107k
Qo
5
e
&
kS
2
Z .
3 107k
=t
e
o
107k
107 I I L L 1 L H L 1 L
8 10 12 14 16 18 20 22 24 26 28 30

SNR par récaptsur{dB)

Figure IL11: Influence du nombre de récepteurs pour une efficacité spectrale de

3 bit/s/Hz; code Sy; évanouissements quasi-statiques



[1.3 Comparaison des performances

orthogonaux pour une efficacité

128

des codes STBC et STBC quasi-
spectrale de 3 bits/s/Hz

Probabilité d'erreur par trame

107 L L L L

1 récepteur quasi-orthogonal
1 récepteur.

18

L
20

)
22 24 28 28 30

SR par récepteur (dB}

Figure I1.12: Probabilité d’erreur par trame vs. SNR pour STBC d une efficacité

spectrale de 3 bits/s/Hz; 1 antenne récepirice; évanouissements quasi-statiques



1.4 Performances

parfai{e

des

codes STBC pour une
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estimation de canal im-

Probabilité d'erreur par trame

& ESR: -27 @B

-| -%- ESR: -20dB
—&- ESR: -18.2dB
—+- ESR: -17 dB

~¥— ESR: -10 dB

—. ESR:~7dB
~%-~ estimation partaile du canal | .. -

i i

1 I
12 14
8NR par récepteur(dB)

8 10

Figure I1.13: FErreur d’estimation additive; 3 émetteurs, 1 récepteur, code Gg;

efficacité spectrale 1 bit/s/Hz; évanouissements quasi-statiques

O'

Probabilité d'srreur par trame

U TTSTESR 27 dB
-t -5~ ESR: 2048
Ty -8 ESR:-18.2dB

b4~ ESR:-174dB
—¥— ESR: -10d8

-~ ESR:-7dB
—~_gslimation parfaite du canal

Figure 11.14: Erreur d’estimation additive; 2 émetteurs,

20
SNR par récepteur(dB)

25

récepteur, code Go;

efficacité spectrale 1 bit/s/Hz; évanouissements rapides
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Probabilité d'erreur par trame

—£- ESA: 0.1/8NR
— ESA: 0.25/SNR
;1] ~+— ESR: 0.5/SNR
~#- ESR: /SNR
— - estimation parfaite du canal

o ; ; ; ; ;
4 6 8 10 12 14 16
SNR par récepteur(dB)

Figure I1.15: Erreur d’estimation additive; 2 émetteurs, 2 récepteurs, code Gay;

efficacité spectrale 1 bit/s/Hz; évanouissements quasi-statiques

OA

Probabilité d’erreur par irame
A

=)

-©- ESR: 0.1/8NR P VN
~»- ESR;: 0.25/8NR . - LA
L&+ ESR: 0.5/SNR
I | -8~ ESR: 1/5NR

--- 4| ~ -~ estimation parfaite du canal |- -

I‘l ‘
] 8 10 12 14 16 18 20 22 24
SNR par récepteur (dB)

Figure 11.16: Erreur d’estimation additive; 2 émetteurs, 1 récepteur, code Go;

efficacité spectrale 1 bit/s/Hz; évanouissements rapides



131

10°

2 107"}
g
S
53
5
2
K
-
°
Z
o
€
& 107

"[-e- ESR: 0.1/8NR

- ESR: 0.25/SNR
‘| —— ESR: 0.5/8NR
-8 ESR: 1/8NR
V| — ~ estimation parfaite ducanal ] T
1078 L 1 i ) 1 s ‘.

o 12 14 18 18

4 6 8 1
SNR par récepieur({dB}

Figure IL.17: Erreur d’estimation additive; 8 émetteurs, 1 récepteur, code Gs;

efficacité spectrale 1 bit/s/Hz; évanouissements quasi-statiques



1.5 Performances des codes

Figure 11.18: Effet de

récepteur, code 5,7

Frame Error Probability
3

2 émetteurs, 1 réceptaur, Gaussien

STTC pour un canal Gaussien

T
22}~ ungquantized

o1 =% 1 bit quantized
1§ —8- 2 bits quantized
-f+—- 3 bits quantized
. ] %~ 4 bitsq uantized

3 4 5
SNR per receiver (dB)

la quantification d’un canal gaussien, 2 émetteurs,

132
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I1.6 Comparaison des performances des codes STBC et STBC con-
caténés avec un codeur TCM pour diverses valeurs du nombre de

récepteurs, cas des évanouissements quasi-statiques

o S18C ]
| 8- STBC+TCM

Probabllité d'erreur par trame

6 8
Eb/No(dB)

Figure I1.19: Comparaison du systéme STBC et du systéme STBC concaténé; effi-

cacité spectrale de 1 bit/s/Hz; 2 récepteurs; évanouissements quasi-statiques

Probabilité d'erreur par trams

5
Eb/MNo{dB)

Figure 11.20: Comparaison du systéme STBC et du systéme STBC concaténé; effi-

cacité spectrale de 1 bit/s/Hz; 8 récepteurs; évanouissements quasi-statiques



134

IL.7 Comparaison des performances des codes STBC et STBC con-
caténés avec un codeur TCM pour diverses valeurs du nombre de

récepteurs, cas des évanouissements rapides

Tu ST8C
~+ STBC +TCM

Probabilité d'erreur par trame

1 i I I i
12 14 186 18

8 10
SNR par réceplaur(dB)

Figure 11.21: Comparaison du systéeme STBC et du systéeme STBC concaténé pour

une efficacité spectrale de 1 bit/s/Hz; 2 récepteurs; évanouissements rapides

Probabilité d'erreur par trame

o ; ; i ;

8 8 10 12
SNA par récepteur{dB)

Figure 11.22: Comparaison du systéeme STBC et du systeme STBC concaténé pour

une efficacité spectrale de 1 bit/s/Hz; 3 récepteurs; évanouissements rapides
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II.8 Comparaison des performances des codes STTC et STBC con-

caténés avec un codeur TCM pour deux récepteurs

= "CsTentsitis
. T =% STBC+TCM

Probabilité d'erreur par trame

10 . ; : ; ; .
6 8 10 12 14
SNR par récepteur(dB)

o
' RS
ES

Figure 11.23: Comparaison du systeme STTC et du systeme STBC concaténé pour

une efficacité spectrale de 1 bit/s/Hz; 2récepteurs; évanouissements quasi-statiques
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Annexe IIT

Etude théorique d’une erreur d’estimation additive des coefficients

d’atténuation du canal

Dans la section 5.4, la connaissance des coefficients d’atténuation ¢;; du canal
de transmission n’est pas parfaite. Pour une erreur d’estimation du canal dite
“additive”, le récepteur percgoit en lieu et place des coefficients «;; des coefficients
Bi; = auj + ¢;5. Les parametres oy; et ¢;; sont des variables aléatoires gaussiennes
complexes de moyenne nulle et de variance respective 0.Uet o..

Nous allons démontrer par ’absurde que, dans le cas ol o, est indépendante du
SNR, il est impossible que la probabilité d’erreur par trame tende vers zéro lorsque
le rapport signal sur bruit tend vers l'infini. Ainsi, les courbes Pg = f(SNR) sont
tangentes & des droites d’équation y = constante pour des SNR élevés.

La démonstration sera basée sur I’étude des métriques de décodage. En effet, si
la métrique peut étre minimale pour un signal supposé différent du signal émis,
alors il y a une erreur de décodage. Si cela se produit en absence de bruit, alors la

probabilité d’erreur ne peut pas tendre vers zéro.

I[II.1 Hypotheses:

L’hypothese de départ, que nous allons essayer de mettre 4 mal, est la suivante:
en absence de bruit, le décodeur n’effectue jamais d’erreur de décodage.
Par ailleurs, pour simplifier la démonstration, plusieurs hypotheéses sont ef-

fectudes:

e le systéme de transmission considéré comporte deux antennes émettrices et

une antenne réceptrice,
e le rapport SNR est choisi trés grand pour s’affranchir du bruit,

e la modulation choisie est la modulation BPSK.



I11.2 Démonstration:
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Dans le cas d’une estimation parfaite du canal, la métrique a minimiser pour

un systéme comportant deux antennes d’émission et m antennes de réception est

la suivante:

j=1

ri(t) — Z i 8(t)

ol §;(t) représentent les signaux supposés.

2

(11L1)

Minimiser cette métrique revient a minimiser séparément les deux sous-

métriques suivantes:
m’ . .
1> (Flag; + () azy) — &1 +

Jj=1

pour détecter sy, et

ﬁg

(TJQQJ

1

.
i

pour détecter ss.

(r)) e z) — 8o + (—

HZZWAMQ (111.2)

j=1 i=1

m 2
F) 0 aiP)s? (IIL.3)
=1 =1

Intéressons nous a la premiere de ces deux métriques (la démonstration est

équivalente pour la seconde). Dans le cas d’une erreur d’estimation du canal, elle

devient:
| Z Tjﬁl JT
i=1

avec B, ; = o, j + €

523) - Sll + (

ZZl@,jl%lslV (TT1.4)

Pour un systéme ne comportant qu’un seul récepteur, nous obtenons:

]T15f71 +(r2)" Pa1 — §1f2 + (—

avec 1) = (1,151 + 2159 + 1y et o

L4 [Bul? + 18215 (1IL5)

= ”‘(1’1’18; + Q’QJS; -+ 79
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Donce (I11.4) devient,

| (st + 9182 +m1) 87 + (—auash + ag18) +ng) By — 5

+ (=148 + B8 (I11L.6)

Comme le bruit est considéré faible, nous pouvons poser ny = ny = 0. De
plus, comme la modulation sélectionnée est la modulation BPSK, les différents

coefficients intervenant dans la métrique sont réels. D’ou (111.4) s’écrit:
((041’181 -+ 062)132)ﬁ1,1 + (—0517152 -+ (1/2,181),6)2,1 - §1)2 + (—1 -+ ﬁ%l + ,Biﬂé? (IH7>
Intéressons nous maintenant aux deux cas de figure qui peuvent se produire:
@ cas 1: 51 = §; = sp et s5 = 39
e cas 2: s; = —§; = §p et 59 = §¢

Dans le premier cas, la métrique I11.7 devient:

.9(2)[((&1’1 + 042,1)61,1 + (—011,1 -+ 01271)5271 - 1)2 + (—1 + 6%1 + ﬁg,l)] (IIIS)

Et dans le second cas:

53[((051,1 + 02,1)51,1 + (—ag1 + &271)52,1) + 1)2 +(—=1+ ﬁfl + 5%71)] (I11.9)

Si la métrique 111.8 du premier cas est inférieure a la métrique 111.9 du second
cas, alors le décodeur ne commettra aucune erreur d’estimation.

Cela revient a montrer que:

((oq14021)fii+(—ar1+0g1) 81— 1)? < (g1 +02,1) B+ (a1 +as1) B +1)
(111.10)

que nous pouvons identifier 4
A? > B? (111.11)



Or,
A2>B? = A*-B’>0
<~ (A-B)(A+B)>0
Avec:
A~B= (ay1+ag)bii+(—ai+ag)fy+1

- ((al,l -+ CYQ)I)ﬁl,l -+ ('“61’171 -+ 05271)16271 — 1)

= 2
Et

A+B= (a1 +o91)Biy+ (o) +agy)Be1 — 1
+ {agg+ap1)fig+ (o1 +agg)fer + 1
2((a1y + a21)B11 + (—on1 + 1) f2)

I

(II1.10) est alors équivalent &

({11 +021)fig + (—aa 1 + azq)f1) > 0

= (a1 +001)Bi1 +(—o1 +a21)feq >0
Soit, finalement,

af +ag +eni(an +ag:) +ear(ang —agy) >0
En absence de perturbation, cette inégalité devient:

2
0‘%,1 +o5,; > 0

commet pas d’erreur de décodage.
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(111.12)

(I11.13)

(111.14)

(I11.15)

(111.16)

(111.17)

qui est toujours vérifiée. Sans perturbation et pour un SNR infini, le décodeur ne

Par contre, si pour le jeu de coeflicients a;; = 0.8, agy = 0.7, €11 = 0.2 et



140

€21 = —0.1 P'inégalité I11.16 est vérifiée, ce n’est pas toujours le cas. Ainsi, si
nous prenons, par exemple, ay; = 0.5, ag; = 0.3, 611 = —0.4 et eo1 = 0.2, elle
n’est plus vérifiée puisque le premier terme vaut alors —0.02. Ainsi, 'hypothese de
départ voulant qu’en 'absence de bruit le décodeur n’effectue jamais aucune erreur
de décodage n’est pas valide.

Lorsque o, est indépendant du SNR, le décodeur peut commettre des erreurs
en 'absence de bruit. Il s’ensuit que la probabilité d’erreur par trame ne peut pas
tendre vers zéro pour un SNR infini. Les courbes représentant Pr = f(SNR) sont

donc tangentes asymptotiquement a des droites d’équation y = constante pour des
SNR élevés.

I11.3 Généralisation:

La démonstration précédente est valable pour un systéme de communication
numérique comportant 2 émetteurs, 1 récepteur et utilisant une modulation BPSK
(voir Hypotheses). Nous allons donc la généraliser, plus ou moins rapidement, pour
m récepteurs, n émetteurs et pour une modulation quelconque.

II1.3.1 Généralisation & une modulation quelconque:

Considérons un systeme constitué de 2 émetteurs et 1 récepteur, pouvant utiliser

n’importe quel type de modulation. L'équation (II1.7) devient donc:

(1181 +0g,182) 00 1 + (—a1182+09,181)05, — 5P+ (=148 P+ 62?52 (1TL18)

Et 'inégalité 11110 a vérifier devient:

(1 +a21)87 1 +(—ai o) B, — 17 < J{om a4 091)85 1+ (—on1+ o) By, + 1
(11L.19)

que nous pouvons identifier a

|AP? > | B|? (111.20)



avec
AP = o+ e)Biy + (<o + a2) 85, + 17
— ](041,1 + 012,1)51,1]2 -+ l("al,l -+ (1’2,1)52,1'2 +1
+ 2?)?[(011,1 -+ 042,1)(—041,1 + 042,1)*5i152,1]
+ 2Rf(onq + q21)01; + 2R(—a + aQ’l)ﬁ;’l]
et
1BI? = (a1 + a2)Bi + (—ong +aza)fs, — 1

= (11 + 1)Bial* + |(—ar + ag1)Boa|* + 1
+ 2R[(a1,1 + o) (—arg + a00) B 102,
— 2R[(a1y + 21)07 1] = 2R[(—a11 + a21)5 ]

D’ou (I11.19) équivaut a:

R{(oa1 + a2,1)87 1] + R[(—a11 + a21)B5,] >0

Posons:

a3
Qo
€11

€21

11+ Y11
T2 T2 Y21
€11+ fia
€21+ faa
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(I1L.21)

(111.22)

(111.23)

(111.24)
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L’inégalité (I111.23) devient apres calculs:

[041,112 + l042,1|2 + ei(zy +xo1)+ fri(vin +y21)
+ ega(—211 F221) + fra(=vi1 +121) >0 (IIL25)

Si nous prenons le jeu de coefficient a;; = 0.5 41 0.5, az; = 0.3 + 12 0.3,
€10 =—04—-1204 et eg; = 0.2+ 0.2, le premier terme de I'inégalité vaut —0.04.
Une fois encore, 'hypotheése “en absence de bruit, le décodeur n’effectue jamais
d’erreur de décodage” n’est donc pas vraie. Quelque soit la modulation, lorsque o
est indépendant du SNR, le décodeur peut commettre des erreurs en 'absence de
bruit.

1.3.2 Généralisation & m récepteurs:

L’hypothese a démontrer est, une nouvelle fois, qu'en 'absence de bruit le
décodeur soit capable de décoder sans erreur. Comme la démonstration est main-
tenant valable quelque soit ordre de la modulation, la modulation utilisée sera,
pour simplifier les calculs, la modulation BPSK. La démonstration reste inchangée
jusqu’a Péquation (I111.4). Dans le cas de m récepteurs, les signaux regus, au jieme
récepteur, s’écrivent:

= o581 + Qg jSg + n) et r) = ~—Qry ;85 + Qg 87 + n

D’ou:
m . .
(> (aagsn+ asgss +n])frj + (—aa 2+ asjst +nd) ;) — &)
j=1

+ (=14 (B + 83,))8 (111.26)
j=1

Pour un SNR élevé et en conservant les deux cas étudiés dans la démonstration
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précédente, I'hypothese a prouver se résume a montrer 'inégalité suivante:

Z 0+ 025)P1 s+ (o + o )fay — 1)
j=1
Z Q11 + (xg J ,@1 J ( 5 + ag,j)ﬂlj) + 1]2 (11127)

=1

.

En suivant une procédure identique a celle effectuée dans la démonstration

précédente, nous pouvons écrire cette inégalité sous la forme suivante:

m

ZKO{LJ' + CYQ,j)/Hl,j -+ (~C¥17j -+ Oézd‘)ﬂg,j] >0 (11128)
j=1
Soit
m m
Z[aij + a2] + Z e1j(on; + o)+ e (g, — ai )] >0 (I11.29)
j=1 j=1
Si nous prenons le jeu de coefficient a;; = 0.5, an; = 0.3, ¢; = —0.4 et
€2, = 0.2, quelque soit la valeur de j, l'inégalité précédente n’est plus vérifiée

puisque le premier terme vaut alors —0.02m, m étant un nombre entier positif,
puisqu’il représente le nombre d’antennes de réception. Ce qui nous amene a la
méme conclusion que celle obtenue pour le systéme comprenant deux antennes

d’émission et un seul récepteur.

I11.3.3 Généralisation a n émetteurs:

Dans le cas de n émetteurs, la démonstration effectuée précédemment reste telle

quelle a une exception prés. En lieu et place d’étudier la métrique:

IZ + () agy) — &1+ ( 1+ZZ|%| )51]2 (I11.30)

7=1 =1
qui permet de détecter sq, il faut étudier la métrique qui correspond au code utilisé.

Par exemple, si pour un systéme comprenant trois émetteurs et m récepteurs, et
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utilisant le code G5, I'étude doit porter sur la métrique:

m

| B+ B + Al (R Brg + () Bag + (1) Bag) — sl

Jj=1

m 3
(=142 ) B s (I11.31)

j=1 =1

qui permet de détecter s; pour ce systeme.
La procédure restant inchangée, seuls les calculs étant rendus un peu plus
pénible par la présence de 7 signaux recus et 3 coefficients d’atténuations [, nous

ne le referons pas ici. La conclusion reste, bien évidemment, inchangée.
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Annexe IV

Tables de métriques pour les canaux gaussiens

Ces tables fournissent les valeurs associées & un couple (r? (), 5;(1)) pour le calcul
de la métrique de symbole (équation 5.21) dans le cas d’un canal quantifié. Quatre
cas de quantification ont été envisagés: la quantification dure et les quantifications

sur quatre, huit et seize niveaux.

Tableau IV.1: Table de métriques pour un canal binaire symétrique en quantifica-

tion dure (1 bit)

5(t) ol

ri(t)
0 1]-1
ERE!

Tableau IV.2: Table de métriques pour un canal binaire symétrique en quantifica-

tion sur quatre niveaux (2 bits)
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Tableau IV.3: Table de métriques pour un canal binaire symétrique en quantifica-
tion sur huit niveaux (3 bits)

54(t)
) 011121345617
ri(t)
0 4 13721 11(-11-2|-3}-4
41-31-21-111}121314

Tableau IV.4: Table de métriques pour un canal binaire symétrique en quantifica-
tion sur seize niveaux (4 bits)

5i(t)
) 0111213145167
(1)
0 8171651413211
8|-7|-6|5|-4]-3]-2]-1
3,(t)
, 81911011 112113 14115
ri (t)
0 11213141 -51-61|-7]-8
1 11213141516 718




