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Résumé :

Ce travail présente 1’analyse et I’évaluation des performances de la MCT dans les
canaux de communications évanouissants. Pour cela nous avons évaluer la borne supérieure
de la probabilité d’erreur par bit pour les différentes configurations MCTs conventionnelle,
symétrique, asymétrique et multiple.

La modulation codée en treillis « MCT » consiste en la combinaison de la modulation et
le codage en une seule entité pour améliorer la qualité d’un systéme de transmission sans
augmenter ni la puissance transmise, ni la bande passante nécessaire du signal, cela produit
des performances meilleures par rapport aux modulations non codées.

Les résultats de simulation sont illustrés également ; il présentent les performances des
différentes MCTs citées ci-dessus dans les modéles de canal de Rice et de Rayleigh a
évanouissement lent.

Mot-Clés : MCT, évanouissement, évanouissement lent, probabilité d’erreur par bit,
distance libre (dg.c), modulation M-PSK, codage en treillis, décodage de Viterbi, modéle de
canal de Rice et de Rayleigh & évanouissement lent, canal variable dans le temps.

Abstract:

This work exposes the analysis and performance of TCM for fading channels.

For this purpose, we have evaluated the upper bound on the bit error probability of
conventional, symmetric, asymmetric and multiple TCM schemes.

TCM is a combined coding and modulation in one entity for improving reliability of a
digital transmission system without increasing the transmitted power or the required band
with, this yields best performance relative to uncoded transmission,

The simulation results are also presented; they show the performances of TCM schemes
cited above for both slow fading Ricean and Rayleigh channels.

Key-Words: TCM, fading, slow fading, bit error probability, free distance (dge.), M-
PSK modulation, trellis coding, Viterbi decoder, slow fading Ricean channel, slow fading
Rayleigh channel, time-variant channel.
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INTRODUCTION GENERALLE |tcole Iationale!flytechniqun

La communication est le lr;;lsfen de I'information d’une source a un destinataire. Elle
peut pré‘hdre plusieurs formes: parier est 1a fagon la plus répanduc pour se communiquer entre
eux. Cependant, une voix d’une personne ne peut étre audible au deta d’unc certaine distance.,
Par conséquent, les gens ont besoin de concevoir d’autres systémes de communication pour ia
transmission de I'information. Ces systémes peuvent étre numériques ou anatogiques.Ces
derniers ont tendance a disparaitre de plus en plus pour étre remplacés, particllement a 1'heure

actuelle, el totalement dans 'avenir!

La transmission de Vinformation entre la source ct le destinataire ne peut s’clfectuer
sans les risques d’erreurs dues aux perturbations du canal. Ces derniéres peuvent Etre de
nature diverse selon le type de canal utilisé. Dans le cas des radiocommunications mobiles lc
canal est caractérisé essentiellement par trois types d’interférence : la premicre cst le bruit
thermique additil omniprésent, la dcuxiéme cst Vinterférence entre les usagers utilisant le
méme canal et la troisiéme qui est la forme la plus importante est évanouisscment {Ang :
fading) ainsi que la propagation_par irajets multiples via I’ionosphére et la troposphére dans

les gammes HF, UHTF et SHF.

Afin de remédier aux interférences citées ci-dessus et donner unc grande fiabilité au
systéme ‘dc communication, il cst impératif de fairc usape de certaines techniques appelées
coduage de canal et d’évaluer leurs performances pour micux proléger I'information.. Ces
techniques se bascnt sur le principe d’ajouter unc certaine redondance au message original
avant la transmission & travers le canal. Mais cela augmente la bande passante nécessaire du
signal el diminue ainsi Pefficacité de Putilisation de la bande de fréquence alloude & la

transmission. De plus, ces techniques trailent le codage et la modulation comme deux entités

s¢parces.

Depuis alors, Massey [8 ]| a suggéré d’améliorer les performances d’un systéme de
communication en traitant la modulation et le codage comme une scule entité, cela a poussé
un grand nombre de chercheurs & s investir dans le domaine et voir 1a maniére ¢’ implémenter
celle idée dans la réalité. C’est alors G.Ungerboeck qui est arrivé a une solution pratique qui

permet de tirer pleinement proﬁ't du codage combiné avec des modulations a grand nombre
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d ¢tats[2]. Ainsi les fonctions de codage et de modulation ne forment plus qu’une scule entité

appelée MCT acronyme de modulation codée en treillis.

C’est dans cette optique orientée vers I"application de cette techmique dans les canaux
de communication évanouissanls quc sc situent les travaux qui font I'objet de ce projet. Mais
ce domaine est encore beaucoup plus vasle pour étre pris en charge par un seul projet de fin
d’étude. Nous nous sommes donc limités volontairement 4 Vanalyse ct I"¢valuation des
performances des différentes MCTs dans deux modcle de canal & évanouissement lent de Rice

el de Rayleigh.

L organisation pratique de ce mémoire fait apparaitre cssenticllement quatre chapitres
rassemblant une documentation accentuée et récente sur le sujet. Le premier chapitre consisle
en des géndralités sur la MCT. Nous avons tout d’abord évoqué scs fondements et son
concept, puis nous avons mis 1'accent sur les différentes MCTs. Le deuxiéme chapitre scra
consacré # 1a caractérisation des canaux de communication évanouissants, nous citons les
différents modéles statistiques du canal qui permettent de caractériscr "évanouissement du
signal, nous présenterons également le modéle de Rice a évanouissement lent. Lc troisi¢me
chapitre aborde la partiec Analyse de la MCT, nous présentcrons les résultats analytiques ct le
calcul des bornes supéricures des  différentes probabilités dcrreur par bit en fonction du
rapport signal sur bruit (RSB). Le quatritme chapitre est consacré a la simulation ct
I"évaluation des performances dec la MCT, et ceci en évaluant les bornes supéricurcs des
probabilités d’erreur obtenucs dans le troisiéme chapitre. Pour cela, nous avons cxploité

outil « Simulink 3.0 » de Matlab sous Windows pour la simulation du modéle donné.

Nous termincrons notre travail par une concluston générale et des perspectives,
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Chapitrel:GENERALITES SUR LES MCTs

v

1. Généralités sur la MCT conventionnelle |1,2,3,4,9]

1.1 Introduction

Dans ce premicr chapitre nous allons introduire les notions de base ct les fondements de la
modulation codée en treillis (MCT), une des techniques les plus utilisées dans les
communications numériques dont l'objectif primordial est d'optimiser le codage avec des
modulations 3 grand nombre d'état par rapport aux transmissions non codées. La MCT combine
donc le codage est la modulation pour améliorer la fiabilité¢ d'un systémc de communication
numérique sans augmenter ni 1a puissance transmise ni la bande passantc nécessaire. Elle est
basée sur le principe de partition de I'alphabet qui a €t¢ introduit par Ungerboeck [2] de fagon a
augmenter la distance euclidienne libre appelée dg,. a l'intéricur des sous-ensembles obtenus.

Fondamentalement, ils existent deux réalisations de fa MCT :

» La réalisation d' Ungerboeck qui comprend un codeur convolutif et des bits de controle suivi
d'un transcodeur.
» La réalisation de Calderbank-Mazo.
Nous nous contentcrons de donner le point uniquement sur la premiére réalisation, la deuxicme,
étant analytique, clle nécessite de longs développements.
Nous alions évoquer également les différentes techniques MCT dont la symétrique,

I'asymétrique et la MCT multiple. Nous terminerons ce chapitre par une conclusion.

1.2. Besoin de la MCT
En général, la sélection de 1a modulation et les formes de codage pour la transmission a
traveré un canal 3 bruits additif, blanc et gaussicn (Ang : AWGN channel) est baséc sur les
parameétres suivants :
» Le débit d'information D (i.e. le nombre de bits d'informations par seconds qu'on veut
transmeltre A travers le canal). .

» La bande passante disponible B [Hertz].

En général, nous pouvons écrire que : B=%~ tel que:
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T: désigne la durée de I'une des formes d'ondes utilisées par le modulateur.
au: désigne la valeur qui dépend de la définition d'une bande passante.
> La probabilité d'erreur obtenue pour un RSB (rapport signal sur bruit) donné,
Soit le rapport r = D/B, en [bits/s/Hz] qui définit le nombre de bits par scconde que nous
pouvons transmettre dans une bande passante de 1 Hz.
r est appelé le débit spécifique. Ainsi le nombre de bits par signal est
R=TD=TBr
Dans le cas d'une bande passante équivalente de bruit, nous avons : @=1,d'ou: R = r.
A titre d'exemple, considérons un débit D = 9600 bits/s ; ce débit peut étre transmis a travers un

canal de 2400Hz en utilisant 4 bits/signal (i.e. avec une modulation M-aires non codée, M = 16 ).

Soit maintenant un systéme de radiocommunication numérique dont tequel nous voulons
transmettre un signal & enveloppe constante avec les paramétres suivants:
" B=4800 Hz
v D = 9600 bits/s.

Dans ce cas r=%~g=2bits/sle

LIRS

Si nous utilisons une modulalioh PSK, nous aurons besoin d'une bande passante B=2/T, ce qui
donne T.D = T.B.r = 4 bits/signal. Le systéme 16-PSK alors se présente comme unc solution
adéquate s'il satisfait une certaine probabilité d'errcur exigée. Pour V'instant, nous prenons
p(e)<10”°, dans ce cas, la modulation 16-PSK non codée est adéquate si le rapport signal sur bruit
Ey/Np est supérieur 4 18 dB. Mais dés que ce rapport décroit et atteint 15dB, nous devons
introduire la représentation MCT qui produit un gain de codage dépassant 3 dB sans modifier la

bande occupée par le signal transmis. D'ol le besoin de la MCT.
1.3. Fondements de la MCT

Soit une transmission de données a temps discret et 3 amplitude continue a travers un canal
a bruit additif, gaussien et blanc. Les messages délivrés au récepteur sont représentés pm—* des
points ou des vecteurs dans un espace cuclidien 4 N dimensions. R” appelé espace des signaux.
Quand le vecteur x est transmis le signal regu est représenté par le veeteur z = x + v.
Ob v est le vecteur bruit dont les composantes sont des variables aléatoires gaussicnnes de
moyenne nulle et de variance égale A Np/ 2, ou Nj représente la densité spectrale unitatérale, cela

signifie qu'excité par ce vecteur bruit un filtre passe bande idéal de largeur de bande égale & 1 11Z
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produirait une puissance de sortie égale 4 1 Watts. Le vecteur x est choisi d'un ensemble 2

constitué de M vecteurs signal appelés, 1a constellation du signal. L'énergic moyenne du signal

est donnée par ;. E'= —A%;Z"xnz

xefl
-4 . . . . K1 . N . N
Considérons maintenant la transmission d'une séquence e}, de K signaux, l'indice i
représente le temps discret. Le récepteur qui minimise la probabilité d'erreur moyenne opére de la

maniére suivante: premi¢rement, il observe la séquence regue Yo, Jis........ Ve, puis il décide que

> .y . . . ‘g 2
c'est la séquence Xo, X.......... X« qui a été transmise si {a distance cuclidienne d* = “xi - ¥, “ cst
minimale pour x=X;, i=0,........K-l.

1.3.1. Transmission non codée
Un cas particulier se présente quand les signaux forment une séquence indépendante. Les

séquences représentent tous les éléments de 2 Les performances de cette réception faite

symbole par symbole va dépendre de la  distance minimale :

2 : 2
d,,, =min x’—x"" avec : x'etx" €f2.

xex"
En fait, la probabilité d'erreur d'un symbole émis posséde une borne supérieure, et pour des

rapports signal sur bruits assez élevés, elle est donnée approximativement par la retation:

M- d_.
2 2/N,

avec erfc(.} est appelée’la fonction d'erreur complémentaire ou la fonction intégrable de Gauss,

ple) <

elle est définie par :

| '.e-zurfc(x) = 17?_; J‘e"‘2 du pour ueR

avec- ce modéle Je probléme de la conception d'un bon systéme de communication consiste a
choisir un ensemble de vecteurs signaux tel que fa distance minimale " d;,, * soit maximale cntre

ces signaux pour M" N er E' données. If convient ainsi de définir deux quantités essentielles pour
" 1a comparaison des différentes constellations:
» {e débit d'information:

_log, M"

\ R
‘ N

(1.2)
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» La distance minimale normalisée :

2

d>. \
5t= E log, M (1.3)

Le premier paramétre indique souvent Uefficacité spectrale de I'ensemble des signaux ct e

deuxieéme désigne I'cflicacité en éncrgie.

Définissons maintenant I'énergie moyenne par bit Ey, tel que :

£
E, =—-= (1.4)
log, M
en combinant les relations (1.3) et (1.4), nous pouvons écrire (1.1) de nouveau sous la forme :
M -1 s |E
Ple) < 3 erﬁ(; N:] (1.5)

Ainsi de (1.5) il est clairye'que la méme probabilité d'erreur peut étre obtenue pour des petits
rapports signal sur bruit & condition d'avoir §assez grand.
1.4. Le concept de la MCT

Une fagon d'améliorer les performances d'un systéeme de communication e¢st de rejeter la
supposition que les signaux sont indépendants. Cela peut étre fait en limitant les séquences
transmises & un ensemble de (2 *. Pour cela, lc débit d'information sera toujours réduit. A fin
d'éviter cette réduction indésirable, nous optons pour I'augmentation de la taille de 2. Soit alors,
I'extension de £2' 3 2tel que M > M. Si, par exemple, nous sélectionnons M’ * séquences comme
un sous ensemble de £, nous aurons augmenté la distance minimale entre elles.

En conclusion, nous obtenons une distance minimale libre (dg..) entre dcux séquences qui
sera supéricure 3 la distance dp» entre les signaux de I'ensemble de £2. Ainsi, en utilisant unc

détection 2 maximum de vraisemblance, nous aurons un gain en distance définit par

G:Cizﬁ-cp /dzﬂ"" .

D'un autre coté l'extension de la constellation de £2 a £2, va entrainer une augmentation de
I'énergie moyenne dépensée de E A E, et ainsi une perte en éncrgie I/E. Ceci nous ameéne a
définir un paramétre important dans les configurations MC'T appel¢ gain asymptotique de codage

donnée par la relation :

F (dzf,_ﬂ,/E)/(dzmin/E’)
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ot E et E sont les énergies moyennes dépensées dans unc transmission non codée et codée

respectivement.

L'introduction de la dépendance entre les signaux ct I'extenston de leurs ensembles sont les
deux principes de base de la MCT, un troisiéme qui est "la partition d'ensemble” sera décrite
ultérieurement.

1.4.1. Modé¢le général de la MCT

Supposons que le signal x, transmis & un instant discret # dépend non seulement du

symbole de la source a, transmis au méme temps (comme le cas d'unc modulation ot la source

est sans mémoire}, mais aussi d'un nombre fini L de symboles de source précédents :

Xn =f(Qn. Qpt. ....0n1) (1.6)
en définissant

On =(ay, dp.p, ....dng (1.7)
comme étant |'état du codeur & I'instant n, nous pouvons écrire (1.6} de nouveau comme suit :

Xn =f(an ,On)} (1.8)

Cwuit = g(An . On) , (1.9)

Les équations (1.8) et (1.9) pcuvent étre interprétées comme suit :
La fonction £ (., .) décrit le fait que chaque symbole de canal dépend non seculement du symbole
de source correspondant mais également de I'état du codeur o, . En d'autres termes, a chaque
instant, le symbole transmis est choisis d'une constellation qui est sélectionnée par ia valeur de o,

La fonction g(,.) décrit la partic mémoire du codeur et montre I'évolution des états du

modulateur (Fig.1.1).

> Partie mémoire > Sélection d'une

G constellation
} l
Sélection d'un signal X,
- 2 B "

.. dans {a constellation

Fig.1.1 Modéle pénéral de la MCTJ1]
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1.4.2 Représentation en treillis

Pour une représentation graphique des fonctions f'et g, il convient d'utiliser un treillis. fes
valeurs qui peuvent étre prises par g, , I'état du codeur a l'instant n, sont fes ncuds du treillis, A
chaque symbole de source a, , nous lui associons une branche qui provient de chaque état du
modulateur a l'instant n et atteint I'état du codeur a 1'instant »+ /. Chaque branche est étigquctée
par la valeur de f correspondante .

Si les symboles de sources sont M'-aires chaque neeud doit avoir M' branches provenant de
lui (une pour chaque symbole de source ). Ceci implique que dans certains cas deux ou plusicurs
branches lient le méme couple de nceuds; dans ce cas, nous dirons qu'il s'agit de fransitions
paralieles . 7

La figure 1.2 illustre un exemple de cette représentation en treillis. Supposons que le codeur
posséde quatre états , la source émet des symboles binaires , et une constellation qui utilise quatre
signaux x;, x,, x; Xy Ainsi, les propriétés de ia distance d'unc configuration MC'T peuvent étre
étudiées  a travers son diagrammec en treillis . Obscrvons tout d'abords que lc décodage optimunt’
consiste en {a recherche du chemin le plus vraisemblable clhns le treillis une fois que la séquence
reque soit observé a la sortie du canal . Cette recherche est faite en ulilisant P'algorithme de
Viterbi [8]. A cause des perturbations, le chemin choisit ne coincide pas avec le chemin correcte
{i. e . celut décrit par la séquence des symboles de sources ), mais des fois, il se divergent a un
instant n et se convergent a un instant ultéricur n+L. Nous dirons , dans ce cas , qu'un événement
d'erreur de longueur L 4 eu licu . ainsi la distance libre dj... d'unc configuration MCT est la

distance euclidienne minimale entre le couple de chemins qui forment I'événement d'errcur .

Fig.1.2 Exemple d'un treillis décrivant une configuration MCT avec quatre élats et quatre

symboles de canal[1]
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1.4.3. Exemple d'unc configuration MCT

Congidérons I'exemple suivant d'une configuration MCT basdée sur son diagramme en
treillis, et supposons la transmission de symbole de source quaternaires (i.e. 2 bits par symboles).
Avec une transmission non codée, un atphabet de canal de taille M'=4 sera adéquat . Iixaminons
maintenant les configurations MCT avec M=2M' =8 ct considérons unc transmission PSK
cohérente. Avec M'=4 nous oblenons :

d? i/ E'=2

Cela est uttlisé comme référence pour le calcul du gain de codage de la transmission PSK basée
sur la MCT. Si nous utilisons des configurations MCT basées sur deux constellations gquaternaires
{10,2,4.6}) et {1,3.5,7) montrées dans la figurc 1.3, nous aurons :E'--d'%/ 4sin*(w/8)
Soit tout dabords une configuration avec deux états, comme le montre la figure 1.4, si te codeur
est & I'état §7, Falphabet {0,2,4,6} est utilisé. $'il est 2 'état S2 c'est 'alphabet {1,3,5,7} qui est

utilisé.

Fig.1.3. : Deux constellations quaternaires utilisées dans une configuration MCT]1)

Calcul de la distance libre dg.

Pour calculer la distance libre dg.. de cette configuration MCT |, nous choisissons la plus
petite des distances entre les signaux associées aux transitions paralléles et les distances associcdes
a un couple de chemin dans le treillis qui part d'un neud commun et atteint un seul necud & un
temps ultéricur, le couple de chemins qui donnent la distance libre est illustré dans la figure(1.4)
D'ott nous obtenons un gain de codage
Ainsi, en notant d(i,j) la distance cuclidienne entre les signaux i ct j, nous aurons

dpee/E= V/E [d*(0,2)+d*(0,1)]=2+45in*(/8)=2.586

D'ot nous obtenos un gain de codage:
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5=2.586/2=1.293 = 5=10logn 1.2.93= 1.1 dB.

\'\‘"‘ 0 e 1 -
NSt T
o " A
. |
/ /

Y
s
e = =

4

R
2l g

Fig.1.4 Une configuration MCT baséc sur un treillis a deux élats , M™=4 ¢t M X[ 1]

Dans le but d'augmenter le gain de codage &, nous sommes contraint d'utiliser des structures
plus complexes. A titre d'exemple, avec la méme constellation de la figure(1.3) et un treillis 4
quatre états nous obtenons un gain de codage d'ordre de 3 dB. En.augmentant encore le nombre
d'états du tretllis 3 huit, nous aurons un gain 5=3.6 JdB.
1.5. La partition d'ensemble

Dans le but de résoudre le probléme de construction des techniques de modutations codces
efficaces pour les canaux a bande limitée, Ungerboeck [2] a suggéré un certain nombre de regles
appelées régles d'Ungerboeck. Dans ce cas la constellation M-aire est successtvement partagce en
2 .4 .8 ... sous ensembles de taille M/2, M/4 M/8 ... , ayant progressivement les distances
minimales croissantes duin'”, duin' " din-.. (voir fig. 1.5).
Régle 13 au transitions paralléles sont attribués  des éléments de la méme  partition (inéme sons

ensemble)

Régle 2: au transitions adjacente sont attribuées les éiément de la partition la plus grande au sens

de fa distance libre.

Régle 3: tous les signaux doivent étre équiprobables

10
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La figure suivante montre la partition d'ensemble pour la modulation 4-PSK

10 00

11

Lo
I

B
Fig. 1.5 Partition d'ensemble de 1a 4-PSK|20]

1.6. Représentation d'Ungerboeck de Ia MCT

Cettc représentation consiste en la modélisation de la partic mémoire de la MCT par un codeur
convolutif .Si 4, _le symbole de source a Finstant 7, peut prendre 2* valeurs | nous pouvons le représenter

comme une séquence de £ bits b.'”,b,-’”, b,-(” qui sc présentent simultanément a Fentrée du codeur. Iin

général, la sortie x; du codeur A Vinstant i , va dépendre des v, 20 précédents bits dc la j™™ entrée binaire,

=12 k:

-"r_:f(f’im- bi‘-I”}- ---.b:-w(”- e b'_(’d' bi-r&m) (l.](l)

A partir de ce modele (Fig.1.6). nous pouvons représenter le codeur en treillis comme Etant

composé de deux parties:

. . . . .. . .. t 4
e  Un codeur convolutif binaire, ayant k entrées binaires ™, . b™ et 1 sortics binaires ¢/, e ba

[
somme: v = ZV. cst alors la mémoire du codeur qui détermine te nombre d'élats, qui est 2%

=l

e Un modulatcur sans mémoire qui associc aux M-uplcts binaires a la sortic du codeur convolutif un

signal x € (2.

bﬂl) -
——s|  Codeur convolutif | R I
. avec une longueur de E a1 -
—rp .
7 , X;

bit" conlrainte v e 1 IR m-1 ",
Transcodecur
sans mémoire
(modulateur)

Fig.1.6 Représentation d'Ungerboeck d'un codeur cn treillis 1]
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1.6.1. Codes d’Ungerboeck
‘Une famille importante des codes utilisés en MCT appelés les codes d'Ungerboeck
satisfait les exigences sutvantes:
e M=2 M’ o0 M est le nombre de signaux utilisés pour transmettre logM-] hits / signal.
¢ Le code convolutif utilisé est linéaire.

Dans le code représenté par la figure 1.7, & chaque instant i, le codeur convolutif de
rendement (i /m'+1) regoit m’ bits a son entrée et génére m’+ 1 bits codés qui sélectionnent un
sous-ensemble (une sous-constellation ). Les m-m " bits non codés restants, sélectionnent un point
dans ce sous-ensemble qui n'est autre que le signal a transmettre. Nous notons que la préscnce
des bits non codés engendre les transitions paralléles, {a correspondance entre ces bits non codés

ct les sous-constellations est illustrée dans la figure 1.7.

b R T ofmiiy M +
L !‘ i > . . ]
b S 7 e i L sélection d'un
. - signhal de la
R A * L miD) constellation
¥ ; » [ Xi |
m 'l
. ' eRY,
b'_(m ) rt: i C:'{m } R
R i codeur . »| sélection d’un
B2 o convolutif . ! sous-enscmble
r & » v H
p i LT mAm]) e 11,
i 5 4 I| it dl

Fig.1.7 Diagramme en block d'un code d'Ungerboeck (m — log, M)[22]

1.7. Décodage de la MCT

Dans cetle scction, nous allons présenter la maniére de décoder les signaux MCT. Pour
cela, il existe plusieurs algorithmes de décodage, celui de loin le plus utilisé est I'algorithme de
Viterbi ( voir annexe). Si le signal MCT est décrit en utilisant un trcillis pour lequel les branches
sont associées avec les transitions entre les états du codeur et avec les signaux transmis a travers
le canal, la tache du décodeur MCT est d'estimer e chemin suivi par la séquence de signaux
codés a travers le treillis. Cela peut étre fait en associant a cliaquc branche du treillis un nombre
appelé la métrigue de branche et observer le chemin ayant une métrique minimale. Ainsi, le

probléme du décodage peut étre subdivisé en deux parties:
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e Définition la métrique de branche et son calcul;
¢ Evaluation du chemin a métrigue minimale. .

Dans ce qui suit, nous allons considérer les deux problemes séparément.
{.7.1. Définition de la métrique de branche
1.7.1.1. Détection 2 maximum de vraisemblance

Considérons une séquence de symboles M-aires a transmettre, tel que :

X={xo,Xt,... %)

ot chaque x; peut prendre M valeurs. Ces symboles sont utilisés pour moduler un signal 51)

transmis a travers le canal. Ainsi, le signal transmis v(t) sera donné par:
k-1
v(t):Zx,‘.s({—kT) (1.1t
k=0

ou T représcnte la période du symbole. Si le canal est alfecté par I'addition d'un bruit aléatoire

n(t) au signal transmis, nous pouvons écrire le signal regu sous la forme:

y(g=v(t) + n(t)

v(6)=Y x, s(t —kT)+ nlt)

_ k=0
La tache du démodulateur est d'observer le signal regu yf1) pour produire un estimateur
;v‘(z'] la séquence de symboles transmis x, tel que:
X = (-{'n,i,.---.f‘,,,)

Si nous supposons que les symboles d'informations sont 4 vraisemblance égale (i.e. ils sont
¢quiprobables ), 1a probabilit¢ de démoduler une séquence erronée est minimiscée en traitant y(f)
conformément a la procédure appelée détection a maximum de vraisemblance. Cette procédure
compare les probabilités conditionnelles du signal recu sur chaque séquence transmise et choisit

la séquence la plus vraisemblable. Par conséquent, le décodeur choisit x si :
P[y(f ]A"] = mrax P[y(f li‘]
font x

Dans le cas d'une démodulation symbole par symbole, nous procédons a la minimisation de

-

2
la quantité M = [|yk — X " appelée la métrique de branche, ot x; représente le symbote émis et

¥4 I'échantillon regu.

13
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1.7.2. Evaluation du chemin i métrique minimale par l'algorithme de Viterbi
Pour trouver le chemin 4 métrique minimate, nous utilisons l'algorithme de Viterbi avec un
passage séquenticl élape par étape a travers le treillis. Dans chaque étape(i.c. dans chaque

intervatle de 7 sccondes, soit, de k7 & (k+1)T ), e récepteur observe I'échantillon vy requ dans

2
l'intervalle T et calcule la métrique ||yk — X “ associée avec toute les branches. Une

description détaillé de I'algorithme de Viterbi est donnée dans I'annexe.
2. Evaluation des performances|1,9,11,12,14]
2.1. Introduction

Dans ce qui suit, nous allons considérer la probabilité d'erreur ct la distance libre (dp..)
des configurations MCT. Le paramétre commun le plus utilisé pour I'évaluation de la qualité d'un
systéme de communication numérique est la probabilité d'erreur, ainsi nous allons accentuer
notre présentation sur son évaluation. Nous verrons que la probabilit¢ d'erreur  est
asymptotiquement bornée (i.e; elle posséde une borne supéricure et une borne inféricure) par une
fonction monotone qui décroit quand la distance (djie) croit. Cela montre que la distance
euclidienne libre (dee) est le scul paramétre significatif utile pour la comparaison des systémes
MCT employés dans les transmissions & travers un canal a bruit additif, blanc ct
gaussicn(Ang:AWGN channel) pour des rapport signal sur bruit assez élevés. Ceci explique
également que le passage de la distance minimale a la distance libre (dj..) causé par Fintroduction:

de la technique MCT est appelé gain asymptotique de codage.

2.2. Notion d'événement d'erreur
Un événement d'errcur est formé par un couple de séquences distinctes ayant le méme état
de départ et le méme état d'arrivée dans le treillis aprés un certain nombre de pas . Un événement
d'erreur de longucur L est donné par deux séquences:
(x) = (0.0 1-1)
(x') = (0 ....0' 1)
tel que: a=0;’ el O =0y
O; #0; i=thd  vL-1
ou g; représente ['état du codeur  l'instant .

Le schéma de la figure 1.9 représente deux chemins qui partent d'un méme état (o) et convergent

vers le méme état (o).

t4
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xJ)

a [« I

(')
Fig.1.9. Exemple d'un événement d'crreur

2.3. La borne supéricure de la probabilité d'erreur

Considérons de nouveau le modéle d'Ungerboeck de rendement m/m+ ! comme le montre
la figure 1.9. Le codeur convolutif transforme les m symboles binaires en ¢; blocs de (m 1)
symboles binaires qui sont introduits dans un transcodeur. La sortic de ce dernier est constituée
des symboles de canal x; . les (m+ ! )-uplets binaires ¢; seront désignés le plus souvent comme les

étiquettes ( Ang : labels) des signaux x; .

b_(m) (-','(m)
b-rm'i] c fri-TJ P
L Codeur ! oo
) convolutif . lrans/;f:(o)dcm x; :.ﬂ::‘)
) de ' . Fae )
* rendement .
m/ m+l

b,-( ) C,-”)

I P
bi c,.

Fig.1.10 Modéle d’un codeur MCT

Soient x; et x';, deux séquences de symboles de tongucur L. Hn événement derreur de
longueur L se produit quand le démodulateur 2 maximum de vraisemblance choisil une séquence
erronée x 7 au licu de la séquence transmise x;. La probabilité¢ d’errcur est obtenue cn sommant
sur L, L= 1.2, ..., les probabilités d'événcments d’crreur de Tongucur L (i.c., les probabilités
jointes quand x, est transmise ct x ;. est regue).

La probabilité d’un événement d’errcur est donnde par I'inégalité suivantce :

o

P)<YY S rlx, 1rlx, > x;] (1.11)

L=V X X, »X,
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ol [ x; o x 7] est appelée la probabilité d’erreur jointe (i.c. la probabilité que le démodulatcur
décide en faveur de x ; quand x; est transmise). Puisque nous suppdsnns 1a correspondance entre
les symboles de sortie x; ct les étiquettes ¢;, en notant que ¢, représente une [.-séquence
d’étiquettes c; et £y une L-séquence de vecteurs d’erreurs ¢, OI; peut écrire (1.11) sous la forme :

>3 Hc) T ~c ]

SHET

H
z ME

ZP[CL]'ZP[CI. -»C,® Er.]

E, 70

iz z,] (1.12)

ou

PIE, ] = CZP[CL Plc, » ¢, ®E,] (1.13)

L’expression (1.13) exprime la probabilité jointe d’un événement d’erreur de Tongucur [
produit par une séquence d’erreur L.

Soit maintenant une transmission A travers un canal gaussien a bruit blanc, additif et
gaussien de densité spectrale de puissance Ny/2, la détection est 2 maximum de vraisemblance.
Avec ce modéle, Pfc; —¢’;] peut aveir unc bome supéricure , cn utilisant la borne de

Bhattacharyya : nous aurons:
PIC - ¢, Y<explt7an, ]y~ 1| )
‘r'., N . 2
= exp —14N S | f(e,)- 1<, )| ! (1.14)
Soit maintenant

I'V( EL) - Z P( C")-Zn,f(f‘r.)’ Acor)f (1.15)
<

ou Z=exp (-1/ 4N, ) désigne la borne de Bhattacharyya de Pf E, .

Sachant que PfC; J=P[X,] . (1.11) peul 8’écrire de nouveau sous la forme :

Mo <3 Y E,] (1.16)

L=1 £, +0

16
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2.3.1 Matrices d’crreur :

Sachant que les symboles de source sont équiprobables (i.e. (1/M)=2"), nous définissons
les matrices d’erreur de dimension (Nx N) comme suit

_ [T S
6], =57 ZP (1.17)
tels que :
e L entrée p, q de G(e) est zéro si aucunc transition de 1’état p vers 1'état ¢ n’est possible.
e Destun indéterfﬁiné ct ¢p_iq Sont les vecteurs étiquettes générés par fa transition de p vers g(la
somme explique les transitions paralléles possibles entre les états).

Avec colte notation, nous pouvons correspondre a nimporte quelle séquence £y de vecteurs

d’erreur ¢; une séquence de L matrices d’crreur Gl e1],....Gfer] €t nous aurons
[2
lV(E,_):IW.i’.ﬂG(cn).! (1.18)

tel que : 7 est un vecteur de dimension (Nx 1) ne contenant que des 1.
2.3.2 Diagramme d’état d’erreur :

Nous voyons que les vecteurs d'erreur dans la séquence ¢y,.....¢; ne sonl pas indépendants.
Ainsi pour calculer (1.16) . nous avons besoin d’un modéle qui tient compte de leurs
dépendances. Cela va étre fait par fa description des liaisons entre les vecteurs e, a travers e
diagramme d"état. Ainsi, nous allons définir un diagramme appelé « diagramme d'¢état d'erreur »
qui posséde une structure qui ne peut étre déterminée que par les codes convultifs linéaires.

2.3.3 Fonction de transfert et probabilit¢ d’erreur :

De (1.16) et (1.18), nous avons :

Ple) < (D), (1.19)
[
avec ﬂD)=—]§,—.!7.G.I (1.20)
o [
et G= z nG(c") est la matrice de la fonction de transfert du diagramme d’¢tat d’erreur.
=1 Ep 20 n=t

T(D) cst appeléce 1a fonction de transfert (scalaire) du diagramme d’état d’crreur.

17
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Chapitre 1

Exemple d’illustration :
Considérons la configuration MCT dont le diagramme en treillis est donné par la

figure.1.11. On donne m=1 ¢t M=4 (source binaire, symboles dc canal sont quaternaires).

0/00

1710

0/0

1/l

Fig.1.11 Diagramme cn treillis a 2 états , m=1 configuration MCT.

Le diagramme d’¢état d'errcur est donné dans la figure 1.12 avec les ctiquettes
correspondantes. Si hous notons e=(ce))et ¢ = E® e, la forme géncrale de la matrice G} sera
—— b
| D|_r|m)._f{r,r,f D|r(m)..‘,(e,',]

Gle,e, )= — . (1.21)
(e2e1) 2 D|,r(m)-.f(e,-v‘.l’Dlr(lll-f(f?ii}]'

La fonction de teansfert du diagramme d'élat d'errenr est donnée par -
G = G(10)]1, - 611 ' G(o1) (1.22)
ol 1, cst la matrice identité de dimension 2x2.

G(1n

G(i0) Gon ™"

Fig.1.12 Diagramme d’état d’errcur, m=/ configuration MCT

Maintenant (1.21) et (1.22) peuvent étre ¢criles sans spécifier les signaux utilisés dans o
configuration MCT. A présent, donner la constellation du signal correspond d spécifier les quatre
valeurs prises par la fonction fl.) .Celle-ci dorine les valewurs des entrées Glezey), avee lesquelles

la fonction de transfest T(D) est calculée.
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Considérons une constellation 4-PSK (Figl.13):

IFig!.13 Constcllation du signal et partition d’ensemblc de Ta 4-PSK

Ainsi, nous obtenons :

f(oo)=1, ron=ij, r(10)=-1, ferry=-j.
d’ou la fonction de transfert sera donnde par :
D(!
D)= 1.23
(D) =+~ (1.23)

en posant : D = exp(-1/4Ny), nous aurons une borne supéricure de la probabilité d’erreur d’un

symbole , tel que :
Pe) < —— (1.25)

2.3.4 Amélioration de Ia borne supéricure de P(e)
Une borne supéricure de P(e) plus étroite gue (1.19) peut étre obtenue en substituant a la
borne de Bhattacharyya dans (1.14) unc autre cxpression [14].

Soit, en particulier :

(1.20)

2N,

Sachant que la plus petite valeur (valeur minimale) que peut prcndrc“_/'((f,_)—_/'((_",r )"csl

dpees noUs aurons la bome supéricure de la probabilité d'erreur comme suit:
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d
P(e) <1/ 2erfe(—LE=)exp(d ;.. | 4N )T(D) |

2N,

2.4 Probabilité d’erreur par bit

(1.27)

D=cxpi 114N

Ce paramélre est considéré comme une mesure importante de la qualité d’un systéme. Nous
pouvons montrer qu‘unc borne supéricure de Pi(c) peut étre obtenue comme suit

o
P, <— 21D
L T,

bt D a”""

(1.21)

une autre borne supérieure peut étre obtenue comme suit :

I dfiee D[ dfice’ )
Flel <o el 5 T o7 no,i o 1.22} .
h(() 2.m Lrﬂ[Z_ N, ] ex 4. N" P21 { )lf 1L et Mo { }

2.5 Considération pour des canaux différenis

Dans ce paragraphe nous considérons une généralisation des résultats présentés pour une
transmission a travers un canal qui n'est pas gaussien{Ang AWGN Channcl). Parmi ces canaux,
nous examinerons en détails plus tard quelques modcéles pour lesquels ces concepts seront
appliqués.

Soit R, la séquence regue de longueur L, Ry =(r,,. . .y )elsoit m(R; X, ) la distance
(métrique) utilisée par le démodulateur. Cela veut dire que X'y, est e choix du démodulateur
quand la métrique :

m(R;, .X’{)E‘ﬂl (R,r ./YL) ” 23)
Pour \;# X', nous supposons quec la distance cst additive, cec qui veut dirc que:

3
nr(R,.,X,.)=err(r'n,xn) : (1.24)

n=1

Pour toult A > @, nous avons :
PIC, &> C, ®E, |<Ef exp(A) |m(r,, fc, De,))-mlr,, fc, D |X, }(1.25)

f.
=[1 { exptaimr,. fc, ®e, ) -mtr,, fe)N |x, }(1.26)
n=l
ot I'inégalité (1.25) résulte de la borne de Chernoft et 1’égalité (1.26) résulte du fait que le canal
est sans mémoire.

DéhNnissons la quantité A, (f(c,). f(c, De,)) comme suit:
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exp{ ~A,(f(c, ),,f(c,,'qa;e,, ) Y=E{ exp(Afmfr, f(c,®e, )-mlr, flc,)) ], | (1.27)

dans ce cas, le paramétre de Chernoff doit étre choisit pour minimiser la borne supéncure (1.26)

Ainsi de {1.11) nous aurons:
Pey<y 2. D PIC,Jexp(=A,[/(C, ). S(C, ®E, )] (1.28)
[T

Dans ce cas A; est une mesure de distances pour ce type de canal.

3. MCT symétrique et asymétrique|1,3,4,20,22]
3.1. Introduction

Dans cetle section nous verrons que I'ensemble des signaux symétriques (i.c., ccux dont les
points qui les représentent dans I'espace des signaux sont uniformément espacés) qui sont
optimaux dans un milieu AWGN non codé ne sont pas nécessairement oplimaux pour des
systémes codés. Nous entendons ici par «optimalité» une probabilité d’errcur minimale ou une
distance euclidienne libre maximale.

Traditionneltement, les constellations de signaux symétriques ont ¢té utilisés pour les
systémes codés et non codés a la fois. Précédemment, nous avons vu comment optimiscr les
configurations MCT pour dcs constellations données. Dans ce cas, nous considérons de nouveau.
I'optimisation de 1a constellation. Par conséquent, en concevant des constellations asymétriques
pour lesquelles les points messages ne sont pas uniformément espacés, ¢a nous permet d'obtenir
des performances en gain de codage par rapport aux constellations symétriques conventionncelles
sans augmenter la puissance transmise ou changer la bande passante imposée au systéme.

Nous allons nous contenter d’analyser et de concevoir des constellations asymétriques ct
symétriques pour des signaux M-PSK a un degré de liberté. Ainsi, unc constellation asymétrique
optimale a 2™'' points avec un codeur en treillis de rendement m/m 1) n'est qu'une
constellation symétrique a 27 autres points ajoutés aux précédents avec une rotation de phasc.

Notons que nous limiterons 3 des configurations MCTs bidimensionnelles, cependant,
I"approche peut étre étendue aux MCTs multidimensionnelles
3.2. Analyse et conception

Comme nous I'avons dit dans Pintroduction, I'ensemble des points-signaux asymétriques
M=2""" est obtenu en ajoutant & M/2 points symétriques M/2 points mais déphasés d'un angle ¢

par rapport aux M/2 premiers points. Une autre maniére de construire les M points asymétriques
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est d’imaginer la partition de la constellation symétrique 3 M points en deux constellations de
M/2 points chacune avec une séparation maximale entre les signaux et cnsuite procéder & faire
une rotation d’un sous ensemble par rapport a 'autre.

Un exemple de constellations symétrique et asymétrique est itlustré dans la figure ci-

dessous:
Sie ¢ Sy
o Sy e S
8-PSK  symétrigue.
« Ss « Su
Se e .S
! Sie|eS:
oS4 S L . -
e S5 ) < S 8-PSK asymétrique.
Seele Sy
/\

q—’:Sn() Sl

FFig.1.14 Constellations symétriques et asymétrigues.
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L approche qui consiste d’assigner les signaux aux transitions dans le code en treillis cst
basée sur la régle de transcodage par partition d’ensemble. Chaque sous ensemble est partage cn
deux sous ensembles avec la plus grande distance entre les signaux 3 I'extérieur des sous
ensembles. La figurel.15 montre la partition d'ensemble de la 8-PSK. Nous notons que dans fa
majorité des exemples et pour raison de simplification de I'analyse, le critére d’optimisation
reflétera la maximisation de la distance euclidienne ou son carré dans les confligurations MCT.

Comme d’habitude, nous supposons que pour chague m bits d’information, un codeur cn
treillis de rendement m / m+ 1 produit m+17 bits codés & sa sortic. Ces derniers sont assignés 4 un
élément unique de "ensemble de 2" signaux asymétriques conformément 4 la procédure de
transcodage. Ainsi chaque signal x; transmis & un instant k est une fonction non lin¢aire f{(...} de
I"état du codeur gy et du symbole de source za,

xx=f (i, o (1.29)
et ["état futur du codeur &%, est une fonction non linéaire g . , .) de 'état présent o ct son
entrée ¢ . Mathématiquement parlant,

Gl =g, o) (1.30)
L échantillon du signal requ a un instant & sera :

r=x o (1.31)
avec m, est un échantillon d'un bruit gaussien complexe de moyenne nulle et de variance o .

Ainsi, la probabilité d’erreur jointe sera:

Px > 7)<z (1.32)
avec Z, est le paramétre de Bhattacharyya et

(UL SO =S o) S (i G Y (1.33)
Ainsi la borne supérieure dc la probabilité d’crreur par bit sera donnée par:

m.E,. dfiee’

P <
b N 4

(1.34)

! . —dfrre? ﬁ

-1 7
n

avee T¢D 1) est la fonction de transfert.
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ﬁ)
7

L.a procédure de conception dc bons codes en treillis combinés avec des signaux ayant une

o

S =di), i=12..7

Fig.1.15 Partition d'ensemble de la 8-PSK

3.3. Procédure de concepfion

constellation asymétrique optimale peut étre résumée par les étapes suivantes:

Etape 1 : Utilisation de la procédure de transcodage par la partition d’cnsemble, 'exemple de la
figurel.16 illustre cette méthode.

Etape 2 ; Assigner les signaux de 'une ou de 'autre des deux partitions (chacune contenant 27
signaux ) générés au premier niveau de la partition dans I'élape 1 aux transitions divergeant ¢ un
état donné du codeur. De méme, assigner les signaux d’unc autre partition aux transitions
convergeant & un ¢tat donné Cela doit étre fait de fagon a ce que la distance minimale entre les
transitions divergentes et entre celles qui convergent, soit la plus large possible.

Etape 3: Calculer la distance euclidienne libre du code ou la probabilit¢ d’erreur par bit en

utitisant (1.34).
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Etape 4: Maximiser la distance euclidienne libre ou minimiser la probabilité d’erreur par bit par
rapport & I’angle de rotation @ dont la valeur définit la constellation asymétrique optimale du
signal.

3.4. Analyse d’un codeur en treillis 3 deux états de rendement 1/2 combiné avec Ia 4-PSK
asymétrique ( A4-PSK ):

Dans cct exemple ﬁbus’considérons uniguement des cheming ayant une distance minimale
par rapport aux chemins qui correspondent a des séquences nulles (i.c. ne contenant que des
zéros). Cependant les résultats peuvent étre obtenus en considérant 1’émission de toutes les
séquences possibles.

La partition d’ensemble de 1a A4-PSK est illustrée dans la figure 1.16. Pour un rendement

1/2, il y aura deux transitions qui partent de chaque état

Fig. 1.16 Partition d’ensemble de la A4-PSK.

Le diagramme en treillis est donné par la figure ci-dessous :

Fig. 1.17 Diagrammc en treillis a deux états pour la A4-PSK.

Nous allons définir la matrice de transition d'état T, qui décrit les transitions possibles entre

les états qui correspondent aux instants de temps discrets séparés par les symboles de canal
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(sorties du démodulateur).L’élément T(i,/) de la matrice T représente le symbole de sortic M-PSK

assigné a la transition de I'état i a I"état j . Ainsi pour le treillis de 1a figure 1.17, nous aurons

..|0 2
T—[l 3] (1.35)

Notons que la constellation A4-PSK peut étre vue comme un cas particulier de 1a UOQ-PSK
(Ang: Unbalanced Q-PSK) ayant deux voies du canal I et Q.

Le rapport des éncrgies entre les voics en phase et en quadrature de phasc, notées I et 1,
respectivement , peut étre li¢ a I'angle @ définissant P'asymétrie. En particulicr, en posant
o=E/E, nous aurons _

a=tg’(d/2) , (1.36)

Le treillis de la figurel.16 peut étre implémenté (voir chapitre 1V) en utilisant un codeur

convolutif linéaire de rendement!/2 et de longueur de contrainte égale a 2.

La fonction de transfert de ce dernier est donnée par:

A1+ 24
Sty

(D.H=

I
" i"" %Hn)

(1.37)

ot 2 est défini par:

gmﬁy l

Ln utilisant (1.37) et (1.34), nous aurons la borne supéricure de la probabilité d’erreur moyenne

par bit qui sera donnée par,

o.Sw:ﬂc{J o A (T )}
[I—D %rm}] ?

La valeur optimale de o ou @ d'une manicre équivalente cst celle qui minimise P, dans (1.39)

k,

A

(1.39)

ainsi nous aurons,

oy =4 (InD/In3) -1 ' (1.401)

ou Dy 2. A"t'fg.\lfl

ot

En substituant (1.40) dans (1.39) nous aurons fa borne supéricurc optimale de la probabilité

moyenne d’crreur par bit,
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2F
P, Sge'ffc ~—In3|| (1.41)
¢ 0

Dans le cas d’une constellation symétrique (® = n/2, a=1), la borne supcricure dan (1.39)

3F,
0.5 erfc 1/ % N,
: 2 (1.42)
l:l—exp(_ ’%N ]]
]

Finalement, pour une PSK non codée, P, sera donnée par,

E
P, < 0.56:7%(‘, %ﬂ,] (1.43)

La figure 1.17 illustre les trois bornes de(1.41), (1.42)ct(1.43)cn fonction du rapport /N,

devient,

P <

Pour des valcufs suffisamment grandes du rapport Eu/N,, le dénominatceur de(1.42) tend vers
‘unité. Ainsi asymptotiquement, fe gain en (E/N,)) de la 4-PSK non codée est de 10tog03/2--1.76
dB. Pour déterminer de combien le gain additionnel di a I'introduction de Pasymétrie cst
réalisable dans la méme limite asymptotique, nous allons étudicr la distance libre du systeme
codé. Pour cela, nous définissonsd’ comme le carré de la distance cuclidienne entre le point-
signal 0 et les points-signaux j/=1,2.3 ct en supposant que toutes les éncrgics sont normalisées a

I'unité , nous aurons pour la constellation asymétrique de la figure 116,

&
Sl= dsin’ —, 51=4, St~ d4cos 2,‘_'21 (1.44)

De la figure 1.17, I'événement d’erreur produisant la distance minimale est de longueur

égale a 2. Ainsi, nous aurons,

@
de= 87467 = {1 +5in" ) (1.45)

Pour le cas de la constellation asymétrique, nous aurons
2 I
ds. =4 l+3 =6 (1.46)
En substituant (1.44) dans (1.42), nous obtenons la forme la plus générale pour une constellation

asymétrique,
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:4[” « ] (1.47)

a + 1

o2

frve

Ainst I'amélioration en dzfm due a Pintroduction de "asymétric est,

d}.. (assym) 1ol 2(] +2a)

r}=|0|0gm WZ Ogmm

Quand i la constellation 2-PSK non codée, le carré de la distance minimale est 4 (i.c. deux

(1.48)

points sighaux diamétralement opposés sur un cercle de diamétre 2 ), le gain imite de ta A4-PSK
par rapport a ce systéme non codé est 10 logyy (8/4)=3dB3. De méme celui de la 4-PSK

symétrique est del.25dB moins ou d'une manitre équivalente 10log(6/4)=1.76d13.

o 0.5dR Twe <ente trelis with
sunmnetric 1 PSK senal
~ sel e -1y
-
- oy
CHncodded PSK
s
i >
n |-
ar Twaonstte trellis with Ve
:_:; asvimnetric 4.PSK sipnal
i; TIRA SR LU LA
£
)
.v_‘l“ te L \
o - U'ppes botngd
* — === Simuolation poinis
to- '
SN S R . U Y !
® in by 1y

Bit SNR. /A, tlin

Fig 1.18 Performances idéales de la modulation codée en treillis & 2 états 4 PSK

symétrique et A4—PSK optimale.[ 1]
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4. MCT multiple[1,13}

4.1 Introduction

Dans la section «évaluation des performances », nous avons vu gu'une mesure des
performances du gaine d’un systéme MCT était 1a comparaison de la distance cuclidiennc libre
dree du code en treillis par rapport A la distance minimaie d,, de Ta modulation non codée. Cette
mesure s’aveére le plus souvent sighificative. Ainsi, des technigues pour Paugmentation de dfpor
sont hautement désirables.

Dans la section précédent, nous avons vu que I'introduction fa notion de Pasymétrie dans 1a
constellation des signaux était une méthode pour augmenter dfiee. Mais, maftheureusement, dans
ce cas le systéme devient moins robuste en présence des errcurs de synchronisation de la phase de
la porteuse (code en treillis 4 deux état ).

La question alors qui s'impose: est il possible de réaliser le méme type en gain de
performances sans avoir recours a4 la modulation asymétrique. Une réponse favorable était
I"utilisation des constellation multidimensionnelles [1]. une autre est fournic par unc technique
appelée «kMMCT » acronyme de modulation codée en treillis multiple.

4.2, principe de la MMCT

La MMCT est implémentée dans sa forme la plus générale par
» Un codeur avec «b» bits & I’entrée ct «s» bits i 1a sortie.

» Un transcodeur et un modulateur M-airc qui transforment ccs «s» bits en k M-aics symbaoles

binaires. Dans chaque intervalle de transmission comme Ie montre la figure 1.19.

n;
3 14 ] T
H L i H H
i * ! -
' i - .1k symboles
— ? : T'ranscodeur et Poe Y
s * . -aires
Codcur en treillis . modulateur M-aire |, | :
H [
o ny

Fig1.18 Emetteur de la MMCT générale.
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Le paramétre & est appelé Ia multiplicité du code puisqu’il représente le nombre de symboles M-
aires attribués A chaque branche du diagramme en treillis. Le cas ou k=7 correspond a Ia
représentation d'Ungerboeck que nous appelée la «MCT conventionneller. pour produire un tel
résultat, nous partagcons lcs symboles binaires en k groupes contenant sy, my, ..., my symboles.
Chacune de ces groupes scra ensuite transcodé et modulé en Mi-aires symboles de sortic ou M; =
2 =12,k

Ainsi, les symboles a transmettre scront liés comme suit :

& & [
s=Ym =Y log, M, =log, 1M, . {1.49)
=] i=f it
Pour le cas particulier le plus rencontré ou toutes les tailles de I"alphabet M-aire sont égales (i.c.
mi =my =......= my se simplifie 2 '
s=klog;m {1.50)

pour I'émetteur de la figurel .18, le débit spécifique ( le rapport du débit par bit sur la bande
passante transmise) est r = (h/k) hit/s/IIZ. Ainsi, dans ce cas, une nouvelle mesure de
performances est introduite pour caractériser fa MMCT indépendamment de sa relation avec les
modulation non codées. 1l s agit de calculer Te débit de coupure g du canal |23).

Une autre spécification de la MMCT pénérale est proposée par les deux chercheurs Divsalar
et Simon corrcsbond aucas ou b = mk et s = (m+ Dk avee k groupes de (m 1 1) symboles chacun
est transcodé en un symbole M-aire choisi a partir d'un alphabet dc taille m= 2" ! Dans ce cas,
dans chaque intervalle de transmission, mk bits entrent dans un codeur et k symboles M-aire
sortent du modulateur, ainsi le débit spécifique sera » bits/s/hiz dont la valeur est entiére ¢t qui
résulte d'unc extension de la bande passante unité par rapport a la modulation non codée avee 2™
points signal.

Dans cette section nous nous conlterons de d'écrire la MMCT d deux état appliguée a la M-
PSK.

4.3 MMCT a deux éats
Pour illustrer le principe de la MMCT évoqué ci-dessus, considérons un codeur cn treillis a

deux états de rendement 1 et une modulation qpsk comme Ie montre la figure suivante:

2
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Fig.1.19(a) Diagramme de la QPSK codée en treillis de rendement 1/2(k=1)
(b)Diagramme de la QPSK codée en treillis multiple de rendement 2/4(5=2)

Dans la figurel.19(b),nous avons m=1 et k=2 (b=2}.ainsi, il y a 2™ =4 branches qui partent
de chaque état. Puisque il y a uniquement deux états dans lc diagramme, ceci implique qu’entre
chaque couple d’éats il doit exister deux branches paralléles. De plus, & = 2, nous aurons deux
symboles qpsk de sortie (par convention, nous notons lc symbote qpsk sj par son indice j dans Ia
branche correspondante du diagramme en treillis 'attribution de ces symboles a chaque branche
est fait de fagons & maximiser la distance cuclidienne minimale entre le chemin qui correspond a
la réception correcte des symboles transmis et celui qui correspond & un événement d’crreur dans
Ie treillis. Cette attribution doit &tre faite de fagons a éviter que le code soit catastrophique.

Dans Ja figurel.19(b) montre Iattribution appropriée des paires de symboles gpsk pour
chaque branche dans la diagramme en treillis.

Sans se perdre dans des généralités, supposons la transmission d’une séquence de «tous
z¢ros» avec les symboles «tous zéros» gpsk correspondants. Le chemin d’¢vénement d’erreur de
longueur 1 (i.e. le chemin paralléle entre deux états successifs nuls donne le carré de la distance

euclidienne suivant:d” = 24° (0.2) = 2.(4) = 8 (1.51)
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ou o (ij) représente le carré de la distance cuclidicnne entre les symboles gpsk s; et s, ponr
I'événement d’errcur de longueunr 2(illusiré en ligne pointillée dans fa ligurcl . 19), nous voyons

que le carré de la distance euclidiennc est:
F O 0.2) v L 0.1) + (0.3) = 0+4+45in” %2+4 cos ’% = &

qui est indépendant de 'angle d’asymétric @ .ainsi, nous pouvons choisic & n/2 (qpsk
syméirique) ct nous obtenons une modulation gpsk codée ¢ treillis de rendement 2/4 et qui donne
une distance libre égale & 8. si nous revenons A la scction MCT conventionnelle de la figure
(1.19(a)), nous pouvons obtenir une distance libre égale a4 6 pour la constellation QOPSK
symétrique et wne distance libre égale a 8 pour celle asymétrique pour laquelle fes points siganx
adjacents convergent ensemble (i.c. code catastrophique).
3. Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté des généralités ct des principes de bases des
différentes MCT. Nous avons démontré que Ia distance dj,., cst le seul paramétre significatil ponr
ta comparaison des différents systémes MCT employés dans les transmissions & travers un canal
A bruit additif, blanc ct gaussicn. De méme, clle indique une mesure asymptotique du gain d'un
systéme MCT relativement a la distance minimale d’un systeme non codé.

Dans le chapitre suivant, nous passcrons & unc caractérisation d*un autre type de canaux

plus complexes, qui sont ceux alfectés par Ie fading.
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Chapitre2: CARACTERISATION DES CANNAUX DE
COMMUNICATION EVANOUISSANTS

l.Introduction

Dans le chapitre précédent, nous avons décrit les performances de 1a TCM pour la
transmisston d travers un canal 2 bruit additif, blanc ¢t gaussien. Dans lc présent, nous
considérons le probléme de la communication a travers des canaux plus complexes dont la
réponse impulsionnelie varie d’une maniére aléatoire dans le temps (Ang : randomly time-variant
tmpulse responsce). Cette caractérisation sert comme un modele pour la transmission de signaux 2
travers plusicurs canaux radio telles que ; les radiocommunications via I'ionosphére dans la
gamme 3 - 30 MHZ (HF), ies radiocommunications via la troposphére dans les gammes 300 —
3000 MHZ (UHF), et 3000-30000 MIZ (SHF). Les variations de la réponse impulsionnelle de
ces canaux dans le temps cst la conséquence de la variation de leurs caractéristiques physiques.
Par cxemple, les ions dans les couches ionosphériques qui réfléchissent le signal transmis anx
fréquences HF sont tout le temps en mouvement. Pour I'usager du canal, lc mouvement des ions
apparait aléatoire. Par conséquent, si le méme signal 7 est transmis en deux instants différents,
fes deux signaux requs scront difiérents. 1.es réponses variables dans Ic temps qui sc présentent
alors sdnt tramées statiquement.

Nous commengons notre étude en développant une caractérisation statistique générale des
canaux évanouissants par trajets multiples et nous la finissions par la description du canal 2
évanouissement ricien et lent qui fera I'objet de "analyse et de la simulation dans fes chapitres
suivants
2. Caractérisation des canaux évanouissants multi-trajets {13]

Si nous transmettons unc .impulsion a travers un canal multi-trajets ayant nne réponse
variable dans le temps, le signal regu apparait comme un train d'impulsions, comme le montre la
figure 2.1, Do, la premidre caractéristique de ce milicu cst la dispersion temporelle subic par le

signal transimis & travers lc canal.
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e e e————————— . Sl e e e e

Signal transmis Signal regu
=1y ; t=1, (=141, L= 1y,

=ty +oe =l t=l+1y = t; + 1 { =y 1y

| |

t—=t l"t_;‘l"t_'” !""t]'{T_Q l"l;*‘tn 1"";'{14

|

t=1, L=y + Tan

=ty

=ty ty
Fig.2.1 Réponse impulsionnelle d'un canal muiti-trajets variable dans le temps| 13)

Une deuxi¢me caractéristique est duc aux variations temporelles dans la structure du milicu
de transmission. Comme un résultat de celles-ci la nature de chaque trajct varic dans le temps. De
ce fait, si nous répétons I’expression d’émettre une impulsion plusicurs fois, nous ohservons des
changements dans le train d’impulsions regu comprenant des changements dans la taille
(I"amplitude) de chaque impulsion séparément, des changements dans fes retards relatifs entre les
impulsions, et souvent des changements dans le nombre des impulsions observées dans le train
d’impulsions regu comme illustré dans la figure 2.1. Dec plus, les variations lcmpurcllc's sont
imprédictibles pour 1'usager du canal. Par conséquent, if est nécessaire de caractériser fes canaux

multi-trajets a variations temporelles d’unc maniére statistique.

Pour examiner I’effet de ces canaux sur un signal transmis, considérons le signal s ¢ ) ayant

[a forme générale suivante : §(t) =Re[SL (t) pd2m F,t] (2 A)
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i ekt B Y R

ou 5, (1) désigne I'équivalent passe bas du signal s( 1) transmis.

Nous supposons une propagation par trajets multiples et nous associons a chaque trajet un
facteur d’atténuation et un retard de propagation qui sont tout les deux variables dans e temps ct
cela est le résultat des changements dans fa structure du milicu. Ainsi, le signal passc bande regu

aura comme expression :
x(t)= Zan (t)-s(t—rn(t ) (2.2)

Avec :

icme

oy (1) « est le facteur d’atténuation du signal regu au 2™ trajet.

e

t: (1) :est le retard de propagation du "™ trajel.

En substituant (2.1) dans (2.2), nous aurons:

X(f): l{e{l:zaﬁ:(’)(’ sk ”(I)Sf,(fwfu(f))](f st ’} (23)

De (2.3), Péquivalent passe bas du signal regu sera

r (r )= Z":an (r )c

~§2nr fotn{t}

si(t—24(r)) (2.4)

ot

Puisque r1( 1 ) est la réponse d’un canal équivalent passe bas au signal équivalent passe has
si( 1) . il s’ensuit que le canal équivalent passe bas cst décrit par la réponse impulsionnelle

variable dans le temps ( RIVT ) suivantce :
c(r)=Ya()e (e rr)) (2.5)

Pour certains canaux, comme le canal troposphérique dispersif, il convient micux de
représenter le signal regu comme un ensemble de composantes multi-trajets , continues. Dans un

tel cas, le signal regu x( 1) est exprimé dans la forme intégrale suivante

x(t)= Jma(r;r)s(t—r)d r (2.0)
ou af t.t) représente I"alténuation des composantes du signal a un relard ¢ et a Pinstant ¢ . En

substituant encore une fois s ) de (2.1) dans (2.6) nous aurons:

x(t):Re{[[ma(r;l)e Hﬂ”ﬁ’s:_(t—r)dr]c ’wr’} (2.7)
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Puisque P'intégrale donnée dans la relation (2.7) représente la convolution de s,(1) avec

I'équivalent passe bas de Ia réponse impulsionnelle variable dans le temps c(t.1), il vient que:

Fixfor

c(rit)=alr;t)e (2.8)

ol ¢ (t. 1) représente la réponse du canal a Pinstant f excité par Papplication & unc impulsion a
Finstant (r-1) Ainsi (2.8) est la définition appropri¢e de I'équivalent passe bas de la réponse
impulsionnelle lorsque le canal est constitu¢ de trajets multiples, continus et (2.5) est celle d'un

canal contenant des composantes discrétes multi-trajets.

Considérons maintenant la transmission d’une porteuse non modulée a unc fréguence f, .
Alors s,(t)=1 quelque soit #, ct ainsi, le signal regu dans le cas d’un canal discret & multi-trajets,

donné par (2.4) sera réduit a:

e (f): Z(IM(’)C’ snferel)
=S arfr)e """

- . 1 W M . .
ot 0,(1) = 2nft,(1) Ainsi, le signal regu est constitué par la somme d’un nombre de vecteurs

(2.9)

variables dans le temps {phraseurs) ayant pour amplitude @, (1) ¢t pour phase 0,(1).

L.e modéle de propagation par trajets multiples dans le canal exprimé par la relation
précédente (2.9) explique I’évanouissement du signal requ. En effet, fc phénoméne de
évanouissement est le résultat des variations temporelles des n phases 0,(1) ct des n amplitudes
a,(1).Quand les vecteurs{a, ¢’ ? ¥s'additionnent destructivement, lc signal requ ry(r ) scra trés
faible ou pratiquement nul. Parfois les vecteurs {a, ¢,)s’additionnent constructivement le
signal requ sera alors grand Ccela conduit a dire que les variations d’amplitude ct de phase dans lc
signal requ , appclécs évanonissement du signal, sont ducs aux variations temporelles multi-
trajets des caractéristiques du canal.,

Quand la réponse impulsionnelle ¢ ( v ¢ ) est modélisée par un processus gaussicn
complexe 4 valeur moyenne nulle, Penveloppe | ¢ (T, 1) |, & tout instant ¢, suit unc distribution de
Raylcigh. Dans ce cas, Ic canal cst dit & Rayleigh fading Mais dans I cas ou il y a réflexion du
sigral dans e milicu o0 sont présents des disperscurs fixes, en plus des disperscurs(
Ang :scattercrs) en mouvement aléatoire, ¢ (7. ¢ ) ne peut ére modclisée par un processus ayant
" une moyenne nulle. Dans ce cas, I'enveloppe [c(t ;1)] suit la distribution de Rice et le canal est dit

a

a évanouissement ricicn(Ang Rician fading).
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Une autre distribution de probabitité qui est, elle aussi, utilisée pour modéliser 'enveloppe
du fading du signal est la distribution de Nakagami-m. Ces modgles de canaux évanouissants sont

décrits dans la section qui suit.

3. Modéles statistiques pour les canaux évanouissants [13]

I1 existe plusieurs distributions de probabilités qui peuvent modéliser les caractéristiques
statistiques des canaux évanouissants. Quand un grand nombre de disperseurs est présent dans le
canal, comme le cas de la propagation via I'ionosphére ou la troposphére, Papplication du
théoréme de la limite centrale conduit & modéliser la réponse impulsionnelle du canal par un
processus paussicnt. Si ce dernier est de moyenne nulle, Penveloppe de la réponse du canatl A
chaque instant suit une distribution de probabilité¢ de Raylcigh dont la phasc est uniformément

distribuée dans intervalle {0.2x). Ainsi,

zp -;"’,"!?
n (p)=—"—¢ p=0 (2.10
r (p) ¢ ; | )
ou
2 = Efp’] (2.11)

La distribution de Rice, a la différence de celle de Rayleigh qui posséde un scul paramétre,

cst caractérisée par deux paramétres qui sont S et o°.

Elle est exprimée par la fdp suivante :
A vs? n'" §
P(p)z__ez_e {m24s) 2 Ia["_z) . (2.12)
o o

tel que 5° est le paramétre non central.ll représente la puissance des composantes du signal

(composantes spéculaires et directes).

Il existe plusicurs canaux radio qui se heurtent au phénomeéne du fading tels ue les liaisons
cn visibilité directe(Ang : LOS, Linc Of Sight ) avec des composantes multi-trajets. Dans ce cas

le nombre de ces composantes est petit, ainsi, Je canal peut étre modélisé par une forme simple.

A titre d’exemple, soit une liaison de communication entre un avion ct une station terrestre
(Aéroport ) dans laquelle nous avons un trajet direct ¢t unc scule composante multi-trajcts
retardée par fp par rapport au chemin direct. La réponsc impulsionnelle d'un 1c! canal est

modélisée comme suit;
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or:t) = as(e)+ pl)S(c-2,(1) (2.13)
avec a est le facteur d’atténuation du trajet direct et (1) représente la composante du signal
multi-trajets variable dans le temps résultant des réflexions sur le terrain. Souvent, f(r) est
caractérisé par un processus gaussien aléaloire de moyenne nulle. La fonction de transfert de ce
modéle de canal est donnée par :

c(f:)=a+ple)e o0

Ce canal correspond au modeéle de Rice définit précédemment. le trajet direct avec
I'atténuation o représenie la composante spéculaire et fi(1} représente la composante de
Févanouissement de Rayleigh(composante diffusée).
4. 1.’ effet des caractéristiques du signal dans le choix du mod¢le du canal]13,1]

Nous allons considérer maintenant ’effet des caractéristiques du signal a transmettre dans
fa sélection d"un modele de canal convenable .Pour cela soil 5.(1) I"équivalent passe-bas du signal
transmis A travers le canal et Si(f} son spectre. Ainsi I’équivalent passc-bas du signal regu, peut

€tre exprimé soit en terines des variables temporelles e( 1) et 5,(t), par

r,‘(r)z Tc(r;t)s,‘ (t —r)dr | (2.14)
ouen tcrmcsldes fonctions [réquenticlles C(f1) et S;(f), par

n ()= TCUr:08,(1e"df 2.15)
ot C(f : 1) est la fonction de transfert du canal.

Soit la transmission d’une information numérique & travers Ic canal cn modulant(soit cn
phase, soit en amplitude, ou les deux)l’impulsion de base s;(7) 3 un dcbit 1/ T, avec T désigne
I'intervatle de chaque signal. 1l est clair que de (2.13) le canal variable dans lc temps caractérisé

par fa fonction de transfert C(f;1) déforme Ic spectre du sigha{ Si(h.

Veffet du canal sur le signal transmis s?) est une fonction de notre choix sur la bande
passante et la durée du signat Ainsi, si S;(f) posséde une bande passante B supéricure a la bande
passante cohérente du canal (4f). . Siff) est exposé a différents gains ct déplacements de

fréguences dans la bande B. Dans un tcl cas, le canal cst appelé wun canal a sélection de

Jréquence. Par contre si la bande passante du signal B est suffisamment inféricure a fa bande

passante coliérente du canal le signal regu est simplement le signal transmis multiptié par un
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Chat)in‘é -2 Caractérisation des canaux de communication evanouissants

processus aléatoire A valeurs complexes C(f;:1) qui représente les caractéristiques variables dans
le temps, du canal. Dans ce cas le canal est dit a non sélection de fréquence. Fn d’autres termes,
toutes les composantes fréquentictles dans Syf} subissent la méme atténuation et le méme
déplacement de phase dans ta transmission & travers le canal. Puisque S (/) a son contenu

fréquenticl concentré au voisinage de

J=0, C(f ;0)=C(0 .t),alors, (2.13) se réduit a :

)= cO:NTs, (7"

2.16
= C{0:1)s, 1) (10
La fonction de transfert pour un canal & non sélection de fréquence est donnée par :
C(0:1) = aft)e 0 - (2.17)

ol aft) et d(1) représentent, respectivement, I'enveloppe ct la phase de 1"équivalent passe-bas du

canal.

Lorsque C(0 ;1) est modélisée par un processus gaussicn aléatoire 4 valeur complexe ct a
moyenne nulle I'enveloppe a(r) suit une distribution de Rayleigh pour toute valeur fixe de ¢ ct
P(1) est uniformément distribuée dans |-n,%). Par exemple, supposons qu’il est possible de choisir
la bande passante du signal B & fin de satisfaire la condition B<(Af). ct I'intervalle du signal pour
satisfaire la condition T<(d?jc. on(AT).. est 'intervalle minimale de temps dans lequel aft) et
@(1) restent constant, appelé le temps cohérent du canal. quand cette condition sc réalise le canal
est dit wn canal @ évanouissement lent. Autrement dit, la phase et 'amplitude du processus

d’évanouissement sont constantes pendant unc durée d’un symbole au moins.

Dans la section suivante ‘nous décrirons les caractéristiques du canal dit canal ricien a

evanouissement lent .
5. Modéle de Rice d’un canal évanouissant [13,1]

Soit la transmission d’un signal RF (radio fréquencc) i unc fréquence /. par un satellite @ un
véhicule en mouvement. Ce signal manifeste des variations extrémes dans Pamplitude et 1a
fréquence apparente. Les effets du fading sont dus a la distribution aléatoire du champs
¢lectromagnétique dans I'espace. dans ce cas le champs électromagnétique scra cxprimé par unc

superposition d’ondes planes a phase alcatoire, chacune de ses fréquences est allectée par un
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Chaeitre 2 Caractérisation des canaux de communication évanouissants

déplacement Doppler (par effet Doppler) de la fréquence porteuse. Ce déplacement ¢st dii a la
vitesse mobilc, la fréquence porteuse ct I'angle que e vecteur de propagation fait avec le vecteur
vitesse. Ainst fa [réquence instantanée du signal regu et son amplitude auront une distribution
aléatoire. Nous pouvons identifier trois composantes du signal évanoui, recu a I'antenne du

véhicule : la composante a visibilité directe, la composante spéculaire, la composante diffusée.

Dans ce modéle nous assumons que scules les composantes directe et spéculaire qui
peuvent étre att€ouées par le processus de masquage(Ang :shadowing) di a la présence des
différents obstacles tels que ;les plantes, les bitiments sur le terrain. Si les composantes directe et
spéculaire sont complétement bloquées, la composante diffusée domine ct la variation dc

I"enveloppe du signal requ aura une distribution de Rayleigh.

Dans la figure 2.2, la composante diffusée vue par le véhicule peut étre représentée sous la

forme :

eft)= ie" coslf{w, —w Y +¢. ] | (2.1%)

n=|

M

ot w, o= gfvcosa" , (2.19)

ic¢nne

Dans (2.18) et (2.19), w. est la pulsation de la porteuse, ¢, est "amplitude la #“™" onde du

i e

champs. a, est I'angle entre la direction du mouvement du véhicule et la #"™ onde incidente, v
la vitesse du véhicule, 4 est la longucur d’onde de la portcuse ¢t @, est une phasc unilormément
distribuée entre 0 et 2n.Nous notons que le déplacement maximum de la ficquence par effet
Doppler est :

: v
=-—="" (2.20
S 1, )

ou /. est la fréquence porteuse, ¢ est 1a vitesse de la lumiére.

pour un N grand, et par application du théoréme de la limite centrale, les composantes du champs

sont approximativement des processus aléatoires gaussiens, et tant que f, est suffisamment petil,

ces composantes sont a bande étroite. Nous pouvons écrire:
et)= N ()coswt— N (t)sinw.t ' | (2.21)

ot N_(t) ct N (r) sont des processus de bruits gaussicns et indépendants.
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Fig. 2.2 Représentation du signal évanoui requl | ]

Nous supposons que la moyenne du signal diffusé est nulle et la variance cst donnée par :
var{N(,(r)} = var{Ns(t)} =g’ (2.22)
Soit A cos[(wr + w,,)r} la composante en visibilité dirccte, et Beos[(w, +w, ¥ + ¢, 1
composante spéculaire, ot w, =21f, ct ¢,est une phasc arbitraire. Ainsi la somme des

composantes directe et spéculaire regucs scra:

[ u_cosw it —u sinwct (2.23)

i

| ol u, = Acoswgt + Bcos{w,t + @) (2.24)
u, = Asinw, + Bsin{w,t +¢,) (2.25)

Le paramétre de Rice k est défini comme le rapport de la puissance des composante directe
ct spéeulaire sur fa puissance diffusée:

_ulvpl AT+ B+ 24B.cos g,

K=t = 207 (2.26)

Le signal évanoui total (qui est le signal regu )sera donc:
X.COSW,I — y.5inw,f

Avec
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y=u+N_1)

I"amplitude du signal est

p(t):\/x"+y2 (2.28)

(2.27)

sa phase est :
oct) =lg"’(£] (2.29)
X

Nous supposons que la puissance du signa! évanoui est normalisée a 'unité {c'est a dire que

E(7) = 1), ainsi 3 un instant £, Ics densités de probabilités de p ¢t @ sont données comme suit:

p(p)=2K+ Dpexpl-(K +1)p> =K, (2pJK(K+1)).p>0 (2.30)

p(0)= EI— expl-K}+ % J’Ecos Oexp(h K sin’ ()1] + erf(\ﬁ('— cos ())]. o< (2.31)
” 7 .

ou i(.). est la fonction de Bessel modifiée d'ordre zéro, de premicre espéce. Les relations (2.30) ct
(2.31) représentent la distribution de probabitité ricicnne de p(t) et O(1) respectivement.

Pour la distribution de Rayleigh, K = ? (i.c. les composantes spéculaire et directe sont nulles ).
6.Conclusion _

Dans ce chapitre, nous avons développé une caractérisation statistique des canaux a nature
variable dans le temps, en donnant respectivement lcurs réponsce impulsionnelle ainsi que les
distributtons de phaée ct d’amplitude du fading que ces canaux font subir au signal transmis.
Nous avons préscaté le modele de Rice qui est plus général que celui de Rayleigh, ce dernier sc
déduit du premicr en égalant K 4 0.L’objectif du prochain chapitre cst d’analyser les

performances de le MCT dans ce type de canaux.
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Chapitre3: ANALYSE DE LA MCT POUR UN CANAL A
EVANOUISSEMENT RICIEN ET LENT

1. Introduction

Dans le premicr chapitre, nous avons présenté I’évaluation des performances de la MC'F
dans un canal 2 bruit additif, blanc et gaussicn. Nous avons vu que 'avantage principal de la
MCT par rapport aux modulations employant les codes corrccteurs d’cerreur était son aptitude
d obtenir une augmentation d’cfficacité en puissance sans Pextension traditionnelle de la
bande passante introduite par le processus du codage. Ainsi tout canal & puissance ou a bande
passante limitée sera convenu aux techniques TCM.

L’unc de ces applications est Ie canal satellite mobile qui constitue un milicu frés hostile
de par la propagation par multitrajets, la fréquence Doppler le caractérisant due & la vitesse de
déplacement du mobile et I'effet de masquage(Ang : shadowing) qui constituc Func des
affectations les plus perceptibles sur le signal transmis ainsi que le bruit thermique gaussien
omniprésent . En plus de tout ce que nous avons cité, il existe des contraintes lices a 1a hande
passante dont il est désirable & contenir un grand nombre d'usagers dans unc bande de
fréquence donnée et la puissance limitée par le fait que la densité du flux rayonné émisc par le
satellite est limitée.

Dans la plupart des canaux satellites mobiles, le fading est modélis¢ par une distribution
de probabilité d’amplitude de Rice et pour lequel I probléme de rétablissement de la poricuse
cst trés difficile. Mais dans certains cas ot I'effet de masquage est tres infense le canal
satellite ressemble 3 un cana! terrestre caractérisé par un évanouissement de Rayleigh. Ainsi,
sila TCM est employée dans I'un des deux canaux mobiles, satellite ou terrestre, it devient
impératif d’évaluer ces performances dans un tel environncment

.Dans ce chapitre, nous présentcrons ["analyse de fa TCM pour unc transmission 4
travers un canal évanouissant (Ang : fading channel ). Nous considérons des distributions de
probabilit¢ de Rice et de Raylcigh, unc détection cohérente, ta présence ¢t 'absence de
I"information sur {'état du canat (IEC), qui est I'information dérivant du canal ¢t qui peut &tre
utilisée pour concevoir la métrique (distance) calculée dans le décodeur de Viterbi afin
d*amcliorer les performances. Les résultats obtenus analytiquement scront présentés aussi.

Notons que nous ne considérons que le cas ou Pinterleaving le deinterlcaving sont combinés
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pour réduire le groupement des errcurs dans le canal: Cela permet unc simplification

considérable des résultats analytiques et présente un grand intérét pratique.
2. Modéle du canal |1]

Le modele utilisé est celui d’un canal ricien a évanouissement lent discuté en détail dans
le chapitre deux. Pour notre objectif actucl, i} est suffisant de constdérer que I'effet du fading
sur ta phase du signal regue est enticrement compensée par une forme de boucle a verrouitlage
de phase ou bien avec un signal séparé dc synchronisation (pilote tonc). Ainsi les résultats
obtenus refléteront uniquement la dégradation due a I'effet du fading sur 'amplitude du signal
regu. Cette derni¢re st modélisée par la distribution de probabilit¢ de Rice (Ang :Rician
statistics) avec le paramétre K qui représente le rapport de la composante des puissances
spéculaire ct directe sur la puissance difTusée.

Nous pouvons montrer aisément que la fonction de densité de probabilité (fdp) de la
variable aléatoire qui représente I"amplitude évanouic, cst donnée par :

):_ 2pexp{~l<-p?(K+I) }IH(Z;)JWIT)lpZ()
B p<n

P(p (3.1)

I~ . . e . .
Avee :1,(x)= — [e"dt cst la fonction de Bessel modifiée d’ordre zéro et de premiére

-
espéce.

La relation (3.1) représente la distribution de a probabilité de Rice, pour la distribution
de Rayleigh, nous posons K = # (i.c. les composantes directes et spéeulaire sont nulles). Pour

un canal AWGN, nous aurons K —> 0.

3. Description en blocs du modéle du systéme de référence

La figurc (3.1) est le diagramme en blocs du systéme. Les bits d'entrée représentent des
données ou une séquence d'information qui simule micux le trafic réel. Ils entrent dans un
codeur cn treillis de rendement b/s ( dans ce cas, nous considérons un codeur cn treillis
multiple, en pérliculicr, pour un codeur conventionnel, nous posons b = m, s — m +1}). La
sortie de ce dernier est constituée dc symboles transcodés qui entrent dans Ic bloc
winterleaving » afin d’¢liminer les crreurs par paquets engendrés par Maffaiblissement
d’amplitude. Les « s » symboles sont cnsuite transcodés en un ensemble de signaux M-PSK
suivant [a méthode de partition d’ensemble décrite au premicr chapitre. Les deux composantes
cn phase et cn quadrature de phasc du signal transcodé vont étre modulés sur deux porteuscs

en quadralures pour la transmission & travers le canal. Si les techniques de calibration de
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e et A —

« pilot tone » soﬁt utilisées pour rétablir 1a porteuse ¢évariouie, le signal de synchronisation
« pilote tone » doit étre ajouté au signal modulé avant la transmission.

A la réception, les composantes en phase et en quadrature de phase évanouics sont
démodulées avec I'extraction du signal de synchronisation « pilote tone ». Lilles sont cnsuite
quantifiées en g niveaux (bits) avant qu’elles soient rentrées dans le bloc « deinterleaving ».
Nous notons que la métrique choisic par le décodeur de Viterbi dans la partie du décodage
dépend de la disponibilité ou non de I'information sur I’état du canal. Comme I'indique la
figure 3.1, une mesure de I'information sur "état du canal peut étrc obtenu de la puissance du
signal de synchronisation rétabli « pilote tone ».

Notons quc tout ce qui suit a é1¢ décrit d’une fagon originale dans|1].

Bits Codeur cn ' Interlcaver ‘ constellation Modulatenr
d'entréce — | qreillis |— ™ —»| designanx |—P  Quadratique
carirs Pilote tone _—T l
emetteur
Canal évanouis
Réceptour
Bits de sortie
T Quantificateur < Démodulateur )
'”Q g <4 q bits quadratique
Décodeur en treillis g T
1EC g o -
ol G <« Quantlllc-alcur | |'.x!r.ltlulr de .
aphit piloic tone

-

i’ig.3.l Diagramme en blocs du systeme| 1]
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4. Borne supéricure de la probabilité d’errcur jointe

Le modéle d’analyse de base du systeme de la figure(3.1) est illustré en figure(3.2). la
séquence d'entréce, u, constituée de données binaires a un débit R, [hitsfs] qui sont codées en
treillis et transcodées cn une autre séquence x, de symbole M-aires a un débit Ry = (h/k) Ry
[symbole/s].Ces symboles entrent ensuite dans un canal sans mémoire. A la sortic de ce
dernier, la séquence regue, sera notée y, pour laquelle le " élément, y, est lié au &A™
¢lément de x, soit xy, par la relation : '

VT Xe by (3.2)

Tel que :

x;-: représente le symbole M --PSK transmis a Minstant £

¥ teprésente le symbole M-PSK regu et qui correspond a xy.

o I'amplitude aléatoire normalisée dont la fdp est donnée par I’équation (3.1).

m : représente un échantitlon d’un bruit gaussien de moyenne nulle et de variance égale

-
s

Si I'information latérale est disponible, la séquence correspondante a elle scra notée z.
Ainsi, étant donné que le canal est supposé sans mémoire, les amplitudes g% sont des variables

aléatoires indépendantes, par conséquent, tes probabilités du canal satisfont a :

i

N
py(y/x.z) = 11 pOn/xu z4) : (3.3)
- n={
N
qn (z) = 11 g( zn) (3.4)

ou N désigne la longueur des séquences x, p, ret z

codcur X Codage d’un canal sans mémoire | ¥ décodeur
pu(¥/%.2). qufz)

Fig.3.2 Mod¢le général d’un canal sans mémoire.

Pour n’importe quel systéme dc communication codée, le processus des décodape
utifise une métrique de ta forme m(y, x :z) si 'information latérale est disponible et mfy, x)

sinon. Quelle que soit_la métrique sélectionnée, il est désirable du point de vue de
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simplification du décodage qu’elle dit la propriété d’addition (i.c. la métrique totale d’une
séquence de symboles est la somme des métriques pour chaque couple constitué d’entrée du

canal). Ainsi, nous pouvons écrire que :
N
miyx;z)= 3 mr.x,’z,) (3.5)
n-1 '

La métrique & maximum de vraisemblance sera donc :

my.x;z) =Inpyy.xz) {3.6a)
si I'information latérale est disponible ou bicn,

miv.x ) =Inpny(y.x) S {3.6h)
si elle ne satisfait pas les conditions dans (3.5). ainsi nous allons utiliser cette dernicre
métrique dans ce qui suit. Mais nous utiliscrons uniquement la notation (3.6a) pour des
raisons de simplification, tout en gardant dans fa téte que dans le cas ou aucunc information
latérale n’est disponible cst un cas particulier ot Ja métrique m(y,x ;z) ne dépend pas de z.

La probabilité¢ d’erreur jointe P(x — ), qui représente la probabilité¢ de choisir la
séquence codée X =(X,,X,,.....x, ) quand la séquence x =(x; xz........xx} a €té transmisc,
avec x el xsont les seuls choix du modulateur, est donnée par :

P(x >x)="P {m(i.}?.‘é} > m(y,x;z)|x} ' (3.7)
En substituant (3.5} dans (3.7) et en appliquant la borne de Chernofl{Rappelons que, dans sa
forme la plus simple la borne de Chernoff est donnée comme suit :si x est une variable

aléatoire continue, alors : Prx) < Ef(exp(Ax)) ot 220 cst un paramétre d optimiser )

Nnous aurons :

Plx— %) Sl—_l rE {exp( Ame, 5,2, )-my,. x,.2,)] )] _r} (3.8)

mw.n
ot 7 est {'ensemble de tous les 1 tel quex, # x, . Pour simplificr (3.8), nous devons spécificr

si I'information latérale est disponible ou non.
4.1 Enformation tdéale sur I'état du canal.

La supposition que I'information sur 1'état du canal est idéale est équivalent & dire gque
la variable aléatoire z, représentant 'information latérale est égale & 'amplitude évanouie.
Ainsi, sachant que, n, suit une disteibution gaussienne ct x,, ¥, sont en général des quantités

complexes, en utilisant (3.2) et (3.6a) nous aurons :

2

’"(.yn'xn'zn =_.yrl_[:,n"’n' (—;t))

En rcmplac:lmt (3.9 dans (3.8). ctenposant p (p,......... L)

Nous obtenons :
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Pix—x/p)<Tl exp% Ap2, |x, - fr"|2}ii{cxp [— 2Ap, Rc{n" (x,, - X, )]}(3.1())
ney .

Si nous présentons le bruit complexe #, en termes de ses partics réelle ct imaginaire ol
Ren, Y et Im {n"} sont des variables aléatoires de moyenne nulle et de variance épale a

2
o

o} =— chacune, il peut étre montré que :
2

E[exp [— 2Ap, Re {n"(x" - X, )’“}] }: cxp[.?f/?:é‘,f’x" - ’}"lzJ (3.11)
En remplagant (3.11) dans (3.10) ct apres quelques simpfifications, nous aurons :
P(xo>x/p)< [—lexpL zlp,‘:lx" —,\"nlz(i -~ 228} )} (3.12)
He

En optimisant (3.12) sur le paramétre de Chernoff produit :

Aoy =75 I, (3.13)
" 4o},
En remplagant (3.13) dans (3.12), nous obtenons le résultat final,
o I,
P(x—)x] p)<exps — Zdz(x.x) (3.14)
80’~
oit: d"(x.f)zz:pjxn—f”[z (3.15)

représente le carré de la distance euclidienne mesurée entre les séquence de symboles x et x.

En normalisant les éléments de x 3 fa puissance unité, nous trouvons que la variance du bruit
2 ”~ . r 4 r - - , - -
o peut étre lice au rapport de I'énergic par symbole sur la densité spectrale du bruit, F/N,,

du systémc part la relation :

P _E :(ﬁ’]f‘_’n (3.16)
203 N, \kJN, N

Avee Ey/Nyest le rapport de I'énergie par bit sur la densité spectrale du bruit.
Finalement, en utilisant (3.14) et (3.16), la borne supéricure de la probabilit¢ d’crreur

jointe de (3.8) est obtenuc en moycnnant (3.14) sur la {dp dc p

KL pe 5 )
P(x>3)<T] - L+K expy- 4N“_: - (3.17)
" 1+ K+ --—I-Ef-—l,r” - inlz I+ K+ —111 |,r" - f,,|?
4N, IN,

qui peut étre écrite sous la forme :
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E
P(x = %)< exp(————d* (318
( ) Sexp( N, ) )
Pk - :i+K+J;\‘:ﬂxn—‘ﬂ?
X, —X D
avec : d’' =3 z F_" + 4}\'; p "K (3.1
ne » . +
' I+K+——“—-—x"—xn2 o
iN,
{ dl}u . ) (.I':" !
Remarques .

E, dési y s . o .
—~-* désigne le rapport de I'énergic moyenne par symbole sur la densité spectrate do bruit ct
n

ccla en moyennant sur les ampfitudes aléatoires normalisées et évanouics.

Quand K — oo {pas du processus dc fading),

2

d}, =|x - X . di =0 (3.20)

L "

Ainsi & est simplement la somime des carrés des distances cuclidiennes au long du chemin

d’événement d’erreur.

Pour K = (), il s’agit d’un évanouissement de Rayleigh, nous aurons,

(

df" ={)
; (3.21)
7 / 1+K+;j$4x"—j"2
dj,, = £ In U
4N 1+K

- . . - - 2 . .
I:t ainst pour dcs rapports E; / Ny assez larges, dest la somme des logarithmes des carrées des
distances cuclidiennes. D’une fagon équivalente, la borne supéricure de la probabilité d erreur

jJointe dans ce cas particulier (i.e. £, /Ny est large ) devient

]

b

- P

X, —X

L "

Pix— ) <| 125 (3.22)

m'r;4Nr,
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Et qui est inversement proportionnelle du produit des carrés du distances euclidiennes au long
du chemin d’événement d’erreur.
4.2 Indisponibilité de I'information sur I'état du canal

Dans ce cas, la métrique de I’équation (9.6b) devient

?
m(y,.x,)=—y, —x"' (3.23)

En remplagant (3..2)dans (3.23) et par analogic avec (3.10)nous aurons,

Pix—i/p)< l‘[exp{» A, %[~ 24(p,~1) Rex, 1, - 5, )}}x Blexpl- 24p, Refx,(x, - )7

ey

(3.24)

En utilisant de nouveau (3.11), (3.24) se simplific a :

Pix—>x/p)< ﬂexp[—/l

nen

x, —,{7"|2(1_ 2A8) ) - 21(/);/);’((4{.1["()'” - X, )}J (3.25)

Pour des signaux M-PSK qui sont signaux des a enveloppe constante, avec lxlz = |'c|2 (3.25)
peut étre simplifiée en notant que : |
|:c—,\'f|2 =2Re{x(xr~f()*} (3.26)

Ainsi, en remplagant (3.26) dans (3.25) et en normalisant le paramctre de Chernolf (ie.

remplacer A par 21a % ), nous aurons le résultat désiré analoguc a ( 3.12),

P(x—>i|p,/1)56xp{—Ai;cz(x.flp.i)l (3.27)
853 f
ou
s |p.a)=Y 44(p, - A)|x, - %,
o
=42y p,fx, %] - 44d (x. %) (3.28)

nen)

Notons que dans cc cas ct différemment de ( 3.92), (3.27) ne peut €tre optimisée surk pour
produire unc valeur de ce paramétre indépendante de la somme d’indice #.
5. Borne supéricure de la probabilité d’crreur par bit

Pour dériver la bome supérieur de la probabifité d’errcur par bit de celle de la
probabilité d’erreur jointe, nous procédons par lc calcul de la-fonction de transfert présenté an
premicr chapitre pour un canal & bruit additif, gaussien et blanc. En particulier, i faul trouver
premiérement la probabilité d’erreur inconditionnelle en moyennant (3.14) 6u (3.27) sur la

fdp dep. Pour le cas d’une IEC idéale, cctte moyenne peut étre obtenue on une forme hornée
f
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fie. ( 3.17) ou (3.18)], alors que pour le cas ob Piiformation sur I'état du canal n’est pas
disponible -nous ne pouvons pas 'avoir. Cependant, dans I'un ou l'autre des deux cas

précédents, la borne supéricure de fa probabilité d’errcur jointc peut étre mise sous la forme :

. *—‘——E 52
P(x > %) < [expy — —-6; =[1Z " (3.29.a)
nen 4N, iy
Avec Z = exp {- £,/ 4Np} est le parametre de Bhattacharyya et :
82 = pllx, - %[ (IEC idéale)
2
52 =4Mp, —/'le,, —x,,| (sans 11:C) (3.30)

L.a barre au dessus des expressions dans (3.29) indique que nous avons moycnner  sur F,,.

Ainsi dans lc cas d’abscnce du fading la relation ( 3.29 a) devient :

- i I . s '
P(x —)x)s [Mexp————8’t=112" {3.29.h)
nen 4 Nn ne:n
] )2
Avec: O = |xn - xnl

Par analogie aux résultat précédents, la probabilité moyenne d’erreur par bit pour un

canal & évanouissement lent posséde la borne supéricure suivante :

Pb<16

< 555??”)'”""’-”"” | (3.31)

ou T(D.1)est la fonction de transfert .

6. Apblications
Exemple 1
Considérons unc modulation QPSK codée cn treillis & deux états ¢t un codeur
conventionncl dc rendement 1/2, La partition d’ensemble cst illustrée dans la figure 3.3, le
diagramme cn treillis est donné par la figure (3.4) . L.es performances de ce systéme dans

I"absence du fading sont traitées dans [20} avec les résultats suivants :

. dac 1 1%, I
T(D.1)=— 1 == bh=—prh c=-—p 7 )
( 1-2b 72 2 2 (3.32.2)
IDJ(H Zeelf Dier
ﬁ st une constante liée & Pangle® qui définie 'asymétric par :
a= ,gzg’— (3.33)
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En dérivant la fonction de transfert daris (3.32b) par rapport a [ et en remplagant le résultat

dans (3.31) (en posant =) nous obtenons

g J(i+2a)
P, < l+a ,
F
(1=z7,7)

L optimisation de (3.34) sur 'asymétric donne :

E/
WA/
3

Qui, remplacé dans (3.36) donne la borne supéricurc désirée

2F
P, < %e.rp( ~—"—)

Cy
|
2 0
3
y | (/ i Ca
]
] 2

Fig.3.4 Diagramme cn treillis a deux états pour la 4-PSK.
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Information idéale sur 1'état du canal

En remplagant D”dans (3.32a) par D7 avec f=44/{/+a)da/(I+a) et en

substituant le résuttat dans (3.34a), nous aurons la bornes supérieure de P 1] comme suit :

I IVATRES
Ry < ; (337)
(1-¢£,25:)

avec

ﬁK __I+k
I+K+ﬂy f 1+K+ﬂ,.y

B,=4 p,=——. ﬂr

1+o a+!

¢, = i=123.

(3.38)

4 =Eh/4N,,
Pour obtenir les meilleurs performances dans la présence de I’évanouissement de
Rayleigil(K:O), nous devons oplimiser (3.37) sur le paramétre d’asymétric a dans e cas de
I"asymétrique optimale et remplacer a part dans lc cas de fa symétrique. f.es résultats se

simplificnt davantage, et nous aurons en particulier pour unc consteilation symétrique d’un

signal QPSK, la borne supéricure de la probabilit¢ d’errcur :

2
P

E
HEEVL I j
P, <l —— — - (3.39)
_E:”._ 4+ {':,’L 1+ E;’!
2N, N, 2N,

Alors que pour I'asymétrique optimale, nous devons déterminer la condition de Pasymétric
optimalc dans unc forme bornée. En dérivant (3.37), avec K= dans (3.38), ct ¢n égalant Ic

résultat & zéro, nous aurons la valeur de @ qui cst :

m4+E_,,/Nﬂ(m—f) (3.40)
4("+E/Nn) :

Ainsi la borne supéricure de la probabilité d’erreur sera donnée par :

[+ 17585,/ Nﬂ))':d(a-/ N,) 5] W, (7+JJE'7'»3 L,%' H];

16(17+8(E,/ N,)-1\En) N1+ E,) N,)
Ces résultats avec cecux de la simulation [1] sont présentés dans e qhatriémc chapitre

{figurc 4.12).

o =

P, < (3.41)
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Finalement, pour un but dé comparaison, fa borne supérieure correspondante  des
performances de la BPSK non codée (méme bande passante que la QPSK en treillis de
rendement 1/2 ) en présence des deux types de fading (i.c. celui de Rayleigh et de Rice ) est
illustré également dans les figures (4.10) et (4.14) respectivement. Les résultats analytiques

pour ces courbes sont connues et donnés par {1] :

I+K xi K(E,/N,)

P < e Xl — e (3.42)
"TI1+K+E/N, I+K+E, /N,
pour un canal ricien ct
/
A (3.43)
1+ E, /N,

pour un canal Rayleigh.
Pour montrer I'influence du choix de K sur Pasyméiric oplimale, nous avons illustré
dans la figure (3.5) la valcur optimaie de « comme unc fonction de F/Ny pour les différentes

valeurs de K.

m - —————— N fwling £ K ey
e — K =3
______ R =N
——— e PN T

———— e Roavleiph 1 K =4

ol

N Ul

Fig.3.4 Paramétre d’asymétric optimale cn fonction
du RSB[ 1]
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Remarque :
Notons que pour, le cas d’un évanouissement de Rayleigh, ct pour des RS5Bs

larges,(3.39), (3.41) ct (3.43) deviennent approximativement :

!
| L — 3.39°
P a,Y v
!
P < (3.41")
P h (Eb/N(I)‘
fi

P < (3.43
"= (ETw,) ’

A titre d’exemple, en comparant (3.39°) avec (3.43°), nous voyons que Peffet de codage
cst le suivant: dans le cas d’une constcllation non codée, la probabilit¢ d’erreur varice
lindairement avee linverse du RSB alors que pour la constellation symétrique, elle varie
lin¢airement avec Iinverse.du carré du RSB a un facteur prés, cela est 1ié & la notion de
diversité.

Enfin si Ia constellation est congue avec I'asymétric optimale | les performances seront
améliorées d"un facteur /2 =[5 dB relativement a la symétrique.

Indisponibilité de Uinformation sur I'état du canal

Dans ce cas, le facteur D' s’écrit sous la forme :

Wl oy = 0xp (= K{’ - _!_’]’1(0)‘“!’[’12(0)] erfe(n (0)) d0 ’

Jr
E_
'V’( Av..) |
?](G)Z—W——RCOSO (34"1)

pour la distribution de Rice et

3

B Y 7
oxpl | AB =2 lerfe] A1 3.45
LXP( ﬂer,] Uﬁ( / BYe } (3.45)

n

D‘u["p oy = I — ,7[/{ ~h
|I. -/ ﬂ 2Nn

pour la distribution de Rayleigh.
En évaluant T(D,I) de (3.32a) par Putilisation de (3.45) cl en exécutant la

différentiation dans (3.31) nous obtenons :

" ¥ e A (1 2a)(1e)
P.< mive i £,8:4
h o= MR

L0 (1_622—154’/(14,,))’

(3.4(}]

ou
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= exp{— {I - r;,((? exp[r), (O)erc!], (0)(10}
7.(0 M_ JK cos0

JIvk
tel que 3, est définit par (3.38), i=1,2,3.

(3.47)

Dans le cas d’un canal Rayleigh, & ctr,(@)de (3.47)scront remplacés par
£ = 1—Jrn, explu? Jerfen,
m = A8 (B 2N,) (3.48)

Dans ce dernier cas, les résultats asymptotiques (pour des RSBs larges) sont donncs

par :
9¢’ .
b <0 = (Symétrique) (3.49)
16(E./N,) | —
P, < —:L ( Asymétrique optimale ) (3.50)
AE/N.)

Le tracé de bornes supérieures de la probabilité d’erreur est iflustré dans la figure (4.10).
Exemple 2

Cet exemple illustre I'application de la théorie de la modulation codée en treillis

multiple. Nous I’avons introduit afin de comparer ses performances par rapport & la MCT

conventionnelle.

Considérons alors une modulation QPSK codée cn treillis multiple de rendement 2/4

(k=2). Le diagramme cn treillis est donné par la figure 3.6

4-PSK symétrique

Fig. 3.6 Diagrammec en treillis d*une modulation QPSK codée en treillis de
rendement 2/4[1)
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‘W

Information idéale sur 1'état de carial
Dans ce cas, avec un caleul analoguc a la section précédente, nous aboutissons a la

borne supérieure de la probabilité d’crreur pour un canal & évanouissement ricicn qui est

donnée par :

1+gze )iz vda-g,zo feizes - (5- 48,2 )2

2 | (7-2¢,7%

P, < (3.51)

ot & et £; sont donnés par (3.38)avec ff =fh = 4. i=1,2
Dans le cas d’un évanouissement de Rayleigh (3.38) se simplific ag (Pyles 00102

par conséquent (3.51) se simplific a :

_ — - 2 , = -— 2 - — 2
O D 2 D I D r
{2+-{”ﬁ J(H_I-”--J[n _r-’?-] +4(1+2 —h )(n --”] —[1+5 ﬁ)(m- o }
P, < Nn N, 2N, N, N, Ny 2N,

(3.52)
Pour des RSBs assez élevés, (3.52) est approximée a :
pe (3.53)
(E,/N,)

Indisponibilité de Uinformation sur I'état de canal
D'une maniere analogue aux sections précédentes, la borne supéricure de la
probabilité d’erreur sera donné par :
g1 1247 N7Ts ar g6 Y 1.y g8
gz iz v vda—gz iz Y s —ag,z T )iz
P < mmE : . & ——
Az0 162 ¥
(1-2¢,277)

(3.54)
avee ; &, i =1, 2 cst donné par fes relations (3.47) ¢t (3.48) respectivement
7. Conclusion
Dans ce chapitre, nous avons calculer les différentes bornes supéricures des probabilités
d'erreurs des configurations MCT présentées dans e premier chapitre ct ceet pour un
évanouissement de Rice et de Rayleigh. Elles vont nous servir de référence avee ceux simulés

dans [1]pour les résultats de simulation que nous allons présenter dans le prochain chapitre.
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Chapitre 4 : SIMULATION ET RESULTATS

1. Introduction

La simulation permet I'évaluation des performances des systémes de  communication
numériques, ¢t constituc aussi un outil puissant qui aide a I'élude et la conception de tels
systémes. Nous citons quelques raisons montrant P'importance de cet outi! :

» Quelques niveaux d’analyse ne sont pas facilement traitables avec les outils
mathématiques traditionnels, surtout forsque nous sommes face & un modéle de canal complexe.

» La simulation peut étre utilisé pour vérifier les résultats obtenus dans la partic
théorique, tenant compte du fait qu’elle indique les performance exactes du systéme, quand aux
expressions des résultats théoriques, elles représentent les bornes supéricures des probabilités
d’errcur.

» 1l est facile de passer d'un modtle de simulation d'un systéme a son implémentation
matcriclle, d'ol I'intérét économique de la simulation qui réduit considérablement le temps ct le
collt de la réalisation d'un systéme, de plus un modele de simulation se préte plus facilement & la
correction qu'ﬁn prototype.

Dans ce chapitre, nous allons exploiter ¥outil « Simulink 3.0» dc Matlab 5.3 alin d*évaluer
fes performances de la MCT dans un canal de communication infecté par le fading.

2. Modéle de simulation

l.e modélc que nous avons utiliser pour la simulation cst représenté par la ligure 4.1, il est
composé de :

* Une source &'information binaire.

* Un codeur en treillis (codeur convolutif)

e Un modulateur quadratique.

¢ Un canal infecté par le fading plus une source de bruitl additil, blane et gaussien.

» Un démodulateur quadratique.

» Un décodeur 3 maximum de vraisemblance, utilisant algorithme de Viterbi.

o
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Source ‘ Codage —»l Constellation Modulation en
de bits convolutif des signaux quadrature
Canal
¢vanouissant
Comparatcur [€— Décodage Démodulation
< S ¥ S €
: de Viterbi en quadrature

|

Probabilité d’erreur
par bit

Fig.4.1 Modéle en blocs du systéme simulé

3. Description du model de simulation

Source: La source utilisée génére des bits (0 ct 1) d'unc maniére aléatoire sous forme d'un
vecteur. Au front montant d'un générateur d'impulsion, Félément suivant de ce vecteur est présent
a la sortie de la source.

Codeurs convolutifs : Les codeurs convolutifs utilisés sont des codeurs de rendement 1/2 et 2/4

pour la QPSK conventionnefle ¢t multiple respectivement
Modulateur: Ce modulateur utilisc deux porteuses en quadrature de phase avee les cocelficients
d'amplitudes correspondants a chaque signal, sa sortic cst :
s (1) = a (t).cosfw, 1} v b (t).sin(w, 1)

Son principe est représenté par la figure 4.2

La suite de symbolcs binaires cst convertic en mots de deux  symboles ( g, , a, ). Le
premier symbole a, est introduit dans le modulateur de produit py et fe second symbole o, dans
le modulateur p;. Les signaui de sortie du modulateur sont additionnés ct on obticn! a la sortic un
signal : s(t) = cos(wyi+@,) ot @, prend les valeurs : 0,1/2,- =/2 ou =, en fonction des valeurs de

a, et a,.
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Séquence P
d'information '
binaire R ,EP__._.__> X
cos{wyt)
Convertisscur Sélecteur || &)
Sc'ric/parallélc De phagc : /2 E »
o ¥
T X
P2

Fig 4.2 Modulateur QPSK{I13]

Canal : ¢’est un canal évanouissant. 5a modélisation est développée dans le deuxi¢me chapitre.
~Soit s(1)= Re{ Aexplj(@ 1 + D] } le signal modulé transmis ct N(¥) le bruit blanc
additif gaussicn réel . Le signal regu sera
R(1) = p(0)ReA expl j(w t + D] J+ N(1)
ou
R(1) = p({}Acos(w 1 + D)) + N(1)

Démodulateur : Le schéma d’un démodulateur cohérent pour un signal QPSK est représenté

sur la figure 4.2:

: T
X ——p J |
0
cos(wpt)
r(t) e —
— »| Comparatcor  {P] Convertisseur
4 sélccteur de Paralléle/séric |-
] phasc -
L X SN

Echantillonnage
en t=nT

Iig.4.2 Démodulateur QPSK cohérent.{13]
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Les opérations de multiplication e d'intégration wilisées sont cquivalentes @ la projection
de rr) sur les deux fonctions orthogonales ('ri.v(l;',,l) ol sinfwpr). Vnsuite le sélectenr de phase
sélectionne le mot (ap.a,) de la phase la plus proche & la phase reque, et aura & sa sortie Tes hifs
correspondants & cetle phase,

Décodage: 1.¢ décodeur utilise Falgorithme de Viterbi qui est décrit dans Pannexe BB,
4. Modulation QPSK symétrigue codéce en treillis :

Considérons le treillis de Fexemple traité dans fe chapitre précédant ( § 3.6)

D))

Fig. 4.4 Diagramme cn treillis de la MCT pour Fa QPSK

Iin associant le codeur convolutil de rendement (1723 dont le treillis est celui de by figure
(4.4) combiné avee les signaux-de la constellation 4-PSK codés comme iltustrée par fa figine

suivanie:

‘ :
2 0
\
0 ‘ ' €y
1
2 0
0 0 1 | (-
1
I
-
0 2

Fig.4.5 Partition d'ensemble de fa 4-PSK symétrique



Chapitre 4 Résultats et Simulation

Nous pourrons représenter les transitions du codeur par le tablcau suivant :

Etat présent Entrée Etat futur Code Signal
(W) (E) (wh C,C, correspondant
0 0 0 00 0
0 1 1 i 0 2
1 0 | [ 3
| I 0 e 1 |

. Tableau (4.1) : représentation des transitions du codeur convolutil de rendement 172 de la MCT

conventionncllc.

Du tablcau précédent, nous pouvons déduire les cquations quoi illustrent Ia

correspondance entre les entrées, les états du codeur et les codes en sortics:

W'=Wea&ekFE
C, =W (4.1)
C‘,:”’” '

A partir de ces équations on obtient la structure du codeur comme suit:

Lb w' had

c ol @ p{ Retard (T) » O

» O

Fig. 4.6 Codcur convolutif du ireillis dc la fig. 4.4
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5. Modulation QPSK asymétrigue codée en treillis
Dans cette section nous allons combiner le codeur convolutif précédent avec unc
constellation 4-PSK asymétrique (A4-PSK) afin d'évaluer les performances de la MCT
asymétrique a travers un canal de communiication infecté par le fading.
~ Pour réaliscr celte constellation asymétrique avee « Simulink », nous avons utilis¢ deux
constellations symétriques, Yune a unc phase initiale nulle et Tautre décalée par rapport a la
premiére d'un angle 8 ¢t a, par conséquent, pour phase initiale 0. Par suite, les signaux 0 et 2
scront issus de la constellation a phasc initiale nulle ct les signaux | ¢t 3 de la constellation &
phase initiale 0. Rappelons que @ est fe déphasage entre les sous-constellations 10,2} et {1.37.

La partition d’enscmble de cette constellation est illustrée dans la figurc (4.7).

Fig.4.7 Partition d'ensemble de la 4-PSK asymétrique
6. Modulation QPSK multiple (k=2) codée en treillis :

Dans cette section nous allons traiter un exemplc identique a celui développé dans le

chapitre précédent illustrant 'application de ta MTCM dans un canal de communication a fading.
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Considérons un systéeme QPSK multipte (k = 2) de débit 2/4, associé & un treillis & deux

états présenté dans la figure (4.8). Nous pouvons représenter les transitions du codeur convolutif
associé 2 ce treillis dans le tableau (4.2) (E, et E; sont les entrées du codeur). A chaque branche

du codeur correspond une séquence de deux signaux QPSK.

Fig. 4.8 Diagramme en treillis de la MCT multiple (k =2 ) pour

la QPSK
E: E; Etat présent Sorties Etat fotur Séquence
(W) GG, GG w* de signaux
1 1 0 00 00 ¢ (0,0)
10 0 10 10 0 (2,2)
0 0 00 10 1 02)
0 0 0 10 09 1 {(2,0)
0 1 1 01 01 i a.n
0 0 I I 11 i 33)
11 |, 01 11 -0 (1.3)
o i 11 01 0 (3,1)

Tableau (4.2) : représentation des transitions du codeur convolutif de

rcndement 2/4 de la MCT multiple ( k= 2).

64



Chaeitre 4 . Résultats et Simulation

Nous obtenons ainsi la correspondance entre les sorties, les états ct les entrées du codeur comme

suit :

H

0

I
o oe
RS TN

Ap!

I
M
=8

(4.2)

O

| w'=E,

A partir de ces équations nous déduisons la structure du codeur qui cst présentée ci

dessous dans la figure 4.9

E, w' W
P NOT ——» T » Co
E,
P b
» O
» G

Fig. 4.9 Codcur convolutif du treillis multiple

Les quatre sorties du codeuvr convolutif correspondent a chaque instant 4 une séquence de
deux signaux de la constellation QPSK qui seront envoyés par I'émetteur,
7. Résultats et interprétations

Dans cette scction nous allons comparer les différentes probabilités d’errcurs par bils
obtenues par la simulation des exemples étudiés dans la scction précédente a savoir ta QPSK
symétrique, asymétrique et multiple, A travers un canatl évanouissant d’abord dc Rayleigh (K=0)

puis de Rice ( 0 <K < oc } et ceci en I'absence de I’ information sur I"état du canal (sans 1EC)

65



Chaeilr_e 4 . ~ Résultats et Simulation

7.1 Cas d’un canal A évanouissement de Rayleigh (K =0)
7.1.1 TCM Symétrique et Asymétrique

Les résultats obtenus pér la simulation dans le cas de la QPSK symétriguc ct asymétrigue
optimale A travers ce canal pour différents rapports signal sur bruit sont présentés dans le tableau

(4.3

MCT symétrique MCT asymétrique optimale

RSB Probabilité d’errcur / bit Probabilité d’erreur / bit

(dB) Py Py

10 102 8 103

15 12 107 o910 ]
20 14 10" 1.1 10"

25 1.5 10° 10°°

Tableau (4.3) : probabilité d’erreur par bit cn fonction du RSB

pour la QPSK symétrique et asymétrigue codée en treillis

En comparant les probabilités d’erreur dans le tableau précédent obtenues pour la MCT

symétrique et asymétrique optimale, nous constatons que :

e Les résultats obtenus sont bien conformes avec la théorie .

e La MCT asymétrique produit des performances meilleures que celles de la MCT
symétrique, ceci s’explique par lc fait que la constellation asymétrique permet d’obtenir
une distance libre dje plus grande que celle obtenue par la constellation symétrique
comme cela est démontré dans la partie théorique.

Ces résultats (ceux de la simulation et de la théoric) sont préscntés dans la figure 4.10. A

titre de comparaison, nous avons tracé la borne supéricure de la probabilité d’crreur de la BPSK

non codée pour montrer ["amélioration en performances apportée par la MCT.
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Finalement, Dans les figures (4.11 ci 4.12) nous avoiis situer fes résultats précédents
(tablcau 4.3) relativement & ceux obtenus pour les mémes excmples mais avee la disponibilité de
"information idéale sur I'état du canal (IIEC) [1]. Il est clair que I’absence de P'information sur
{*état du canal engendre une dégradation perceptible en performance du systeme.

7.1.2 MCT symétrique conventionnelle et MCT multiple
Les résultats obtenus par la simulation dans le cas de la TCM multiple (k=2)  sont

représentés dans le tableau 4.3 A coté de ceux obtenus par la TCM conventionnelle symétrigue

(k=1).

MCT symétrique MCT multiple
conventionelle
- RSB | Probabilité¢ d’crreur / bit Probabilité d’crreur / bit

(dB) Ph Pb

10 1072 6.2 107

15 1.2 10° 7.1 107

20 1.4 10" 0.8 10

25 1.5 107 0.94 10°

Tableau (4.4) : probabilit¢ d’erreur par bit en fonction du RSB

pour la QPSK symétrique conventionnelte et multiple codée en treillis

La QPSK multiple que nous avons simulée utilise une constellation symétrique, pour cela
nous I'avons comparé a la MCT conventionnelle symétrique. Les résultats sont présentés dans la
figure (4.13), nous remarquons que la MCT multiple donne une meitleurc probabilité d’errcur
relativement 3 la MCT conventionnelle et cela s’explique par le fait que la QPSK multiple offic
une dp.. supérieure & celle dc la QPSK conventionnelle dans lcs excmples identigues que  nous

avons traités dans la partie théorique ( Chapitre 1)
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Chapitre 4

7.2 Cas d’un canal 3 évanouissement de Rice (pour K=10)

7.2.1 TCM Symétrique et Asymétrique
Les résultats obtenus par la simulation dans le cas de la QPSK symétrique et asymétrique

optimale a travers ce canal pour différents rapports signal sur bruit sont présentés dans le tableau

(4.5).
MCT symétrique MCT asymétrique optimale
RSB Probabilité d’erreur / bit | Probabifité d’erreur / bit
(dB) Py P
5 . 71072 4.5 107
7 4 10° 2.5 107
9 2.610% 1.2 10"
11 107 3 10°

Tableau (4.5) : probabilité d’erreur par bit cn fonction du RSB
pour la QPSK symétrique et asymétrique codée en treillis

7.2.2 MCT symétrique conventionnelle et MCT multiple
Les résultats obtenus par la simulation dans le cas de la TCM multiple (k=2) sont

représentés dans le tableau 4.5 a coté de ceux obtenus par la TCM conventionnelle symétrique

(k=1).
MCT symétrique MCT multiple
Conventionnelle
RSB Probabilité d’erreur / bit Probabilité d’erreur / bit
(dBB) Py Py, L
5 710° 3107
7 4 107 1.6 10~
9 2.6 107 7107
1 107 1.510°

Tableau (4.6) : probabilité d’erreur par bit cn fonction du RSB
pour la QPSK symétrigue conventionnelle et 1a QPSK multiple codées en treillis
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Ces résultats, comparés entre eux sont présentés dans les figures (4.14 ¢t 4.15).11s sc
laissent interprétés de la méme maniére que dans la section (7.1.), (i.c. la MCT asymétrique
optimale engendre des performances meilleures que la MCT symétrique et la MCT multiple
donne des performances meillevres relativement a la MCT conventionnelle ).

Notons que la situation des résultats obtenus pour le canal a évanouisscment de Rayleigh
est 3 priori attendue et confirme par conséquent la modélisation du canal de Rice a savoir que de
plus en plus que K augmente le canal & évanouissement tend vers un canal gaussien ( pas
d’évanouissement ), ce qui explique que les probabilités d’erreurs par bits pour K=10 sont
inféricures d celles obtenues pour K=0 et ce pour tous les systémes 'TCM utilisés. Ainsi pour

K=10, nous avons choisis unc gamme é&troite pour les RSB (de 5dB a 11dB ).

paze
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10
~—— théorie
- - - —simulation

A lnon codée
10°

e

=
0
e .
2 i ~ S
= métrique ~ ™ .
3 asy. \\\ oy <
% 3| optimale SNy kA
2 10 ~. g .
© ~ g
2 AN .
= RN Ty
Fel symétrique ~ -~ .
o -
g \\\\\\ B
9 ~N "-..\
a N
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~ w0 \.\
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~ N \‘\
N -
R
~ s -
~ ~ ~ ‘\
Ny \\"\,‘_
RN
~
b
10 15 20 RSB(dB) 25

Fig.4.10 Probabilité d'errcur par bit en fonction du RSB pour la QPSK codée entreillis
en présence d'un évanouissement de Rayleigh (sans IEC).
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10, . ) '
‘ ~— theorie
,7__\__7:\ - — — simulation
102} )
-~ symétriqueconventionnelle(k=1)
- ~ ~ .
5 T . T . ‘
5 .. -~
g 10° ~ S
[ - T
AL~
£ VRN
4 multiplé(k=2) - -
= 4 o T
o 10 - \.‘,\\
g o .
- .
[+ N ~ - o
~ - \"‘-.":
10’5 = .~ 4
1w n L
10 15 20 RSB(B) 25

Fig.4.11 Probabilité d'errcur par bit en fonction du RSB pour 1a QPSK codée
en treillis en présence d'un évanouissement de Rayleigh (sans 1EC).
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Fig4.12 Probabilité d'erreur par bit en fonction du RSB pour 1a QPSK codée
entreillis en présence d'un évanouissement de Rayleigh (avec et sans 1EC).
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10‘1 ' - e .
conventionnelle asymétrique »—— théorie
~ - — simulation
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10 15 RSB(dB) 20

Fig.4.13 Probabilité d'erreur par bit en fonction du RSB pour la QPSK codée
entreillis en présence d'un évanouissement de Rayleigh (avec et sans 1EC).
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' théorie
~ — . simulation
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~
symétrique
5 . hon codée
c l
E 10° \_ AN
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Q9 L
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4 asymétrique - -
10 optimale
1wl Vi Ny N . -
5 . 10 15 RSB(dB) 20

Fig.4.14 Probabilité d'erreur par bit en fonction du RSB pour la QPSK codée
en treillis en présence d'un évanoutssement de Rice ( sans IEC).
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probabilité d'emeur par bit

10

10

-5

multiple(k=2)

10

15

. théorie

Résultats et Simulation

- - — simulation

RSB(dB) 5q

Fig.4.15 Probabilité d'erreur par bit en fonction du RSB pour la QPSK codée
entreillis en présence d'un évanouissement de Rice ( sans ITC).

8. Conclusion

Notre simulation nous a permis d’évalucr les performances de la MCT symétrique,

asymétrique et multiple pour un modele de canal de Rayleigh ( K=0) et pour un modéle de Rice

avec K=10, et ceci en ’absence de {’information sur 1’état du canal.

Notre travail s’est limité a une modulation QPSK ct des codcurs a deux élats. Cependant

il existe d’autres types de modulations qui peuvent donner des performances meilleures surtout

lorsque le nombre des points message est grand. L.’augmentation du nombre d’états du codeur

peut également produire une amélioration en performances du systéme, en effet ceci est montré

dans le premier chapitre.
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CONCLUSION GENERALE

Ce travail s”insére dans fc cadre géncral de Pélude des systémes de communication. [ avait pour
ohjéctif principal d'analyscr ¢t dévaluer les performances de la modulation codée en treillis «MCT»
dans lcs canaux de communication afTectés par lc fading.

La partic théorique présentée par les deux premicrs chapitres nous a permet de placer notre
travail dans un contexte général. Dans le premice chapitre, nous avons tout d"abord dégagé le besoin,
les fondements et le concept de la MCT, ensuile, nous avons citer les différentes modulations codées
cn treillis qui permettent de micux améliorer les performances d'un systtme de communication 1.¢
deuxiéme chapitre a €1¢ consacré A unc caractérisation statistique des canaux affectés par le fading,
nous avons évoqué leurs différents modéles | puis nous avons présenté cn détail fe modele de Rice
affecté par un fading lent.

La partic «Simulation» cst subdivisée en deux chapitres; e troisicme chapitre est consacré i
I’ﬁl\ﬁlysc de 1a MCT, nous avons calculés les différentes bornes supéricures de la probabilité d erreur
par bit cn fonction du RSB. Lc quatricmc chapitre a &é consacré d exceution des résultats
analytiques du chapitre trois. Pour cela, nous avons ulilisé 1"outil « Simulink 3.0 » de « Matlabh 5.3 »
pour la simulation des systémes MCT donnés. Nous avons tracés les courbes donnant les différentes
bornes supéricures de la probabilités d crreur par bit et les courbes des résultats simulcs en fonction du
RSB. Cela pour les différents systémes MCT.

Nous avons pu constater que I'allure de ces demiéres correspond hicn avee la théorie car 7
diminue avec I"augmentation du RS, Notons également que les probabilités d'crreur théoriques ct
simulées sont inféricures relativement 3 la probabilité dcrrcur du systéeme non codé, d'ou
I"amélioration cn performance produite par introduction de la MCT. Finalement, les courbes
théoriques et simulées donnant la probabilité¢ derreur en fonction du RSB en présence de
I"information sur I"éat du canal (13C) sc situent au dessus de celles en absence de IMinformation sur
I"¢tat du canal. Cette absence dc | ‘information produit une dégradation cn performance du systéme.

Malgré les résullats oblenus, cc travail est loin d&tre alliné ¢t par conséquent. il peut &tre
poursuivi dans lcs dircclions suivantcs :

»  Lintroduction de I'information sur I'état du canal dans le modele de simulation,
» Lcutilisation d'une détection non cohérentc avec unc modulation M-PSK  différenticlle,
recommanddée pour certaines applications.

» L’¢valuation des performances de ta MCT dans un canal alfccté par un fading rapide.
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Glossaire

GLOSSAIRE

. '}l‘hroughpu( : débit spécifique.

e Statistics : le mot équivalent dans la langue frangaise courante est statistique
(substantif) qui est rarement le mot propre. Dans d’autres contexles, « stalistics » se rélére a la
description probabiliste d’un systéme {par exemplc un can%ﬂ) et nous I'avons traduit par
distribution de probabilité. 11 s’agit encore parfois d’un ensemble de réalisations d’unc variable
ou d'un processus aléatoire, que I"on peut traduire par ¢chantiflon.

* Rician statisTics : distribution de probabilité de Rice.

» Rayleight statistic : distribution de probabilité de Raylcigh.

e Fading :nous avons traduit ce mot par évanouissement, ou parlois nous utilisons le
mot lui méme, et « fading channel » par canal évanouissant.

» Free distance : nous proposons la traduction mot 3 mot « distance libre ». Ce terme
s"applique & un codage en treillis (ou les codes convolutifs) ; il désigne la distance cuclidicnne
minimum entre le couple de chemiss qui forment un événement d'crreur dans e treillis.

. ;ERROR event : nous 'avens traduit par, EVENEMENT d’erreur qui désigne le cas o,
dans le digranifﬁe en treillis, le décodage de Viterbi conduit a choisir un chemin distinct du
chemin correct.

¢ Burst errors: nous avons traduit cctie expression ; suivant "usage technique, par
« paquet d’erreurs ». |

e Bound: nous [I'avons traduit par bomc, « upper bound » ct «light bound »
respectivement par borne supéricure et borne fine ou approchée.

¢ Mapping : 'usage technique nous exige de traduire cc mot par transcodage ct
parfois on garde la méme appellation ANGLO-SAXONNE

¢ Maximum - Likelihood : VRAISEMBLANCE maximale .

* e Memoryless channet : canal sans mémoire .
e Metric: Appliqué 3 un mot de code ,ou un chemin dans un treillis | ce terme

désignc la mcesure d’une distance particuliére (entre ce mot et le mot re¢u ou hicn ce

TR
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chemin et la suite reque ) ,ct non la régle qui associc unc distance a deux éléments d'un
espace . Cependant , nous I’avons traduit par « métrique » .
e Bandwith efficiency : efficacité spectrale .

¢ Energy efficiency : cfficacité en énergie .

High order modulation : modulation 4 grand nombre d’¢tats .

Slow fading : évanouissement lent ,qui veut dirc que la phase du signal subissant

I’effet du fading est constante durant un ou deux intervalles de symbole .Amnsi, nous
modélisons 'enveloppe du fading comme une fdp ricicnne de premicr ordre avee le
paramétre K .( voir I'équation 1H-1).

PILOTE tone calibration technique : technique de synchronisation qui constitue en
la transmission d’un signal séparé de synchronisation de fréquence connuc avee le signal
modulé en forme d’onde . Cette fréquence est choisic de fagon pour qu’clic coincide avec
les instants nuls de la - " dsp ** du signal modulé .

o Channel State Information « CSI»: nous avons traduit cette cxpression par
« Information sur I'état du canal » qui refléte une mesure d’unc quantité d'information sur
I’état canal . .

e Pairwise error probability : nous I'avons traduite pa'r « probabilit¢  d’errcur
jointe» (i. e c’est la probabilité que le démodulateur décide en faveur d'une séquence
X au licu de la séquence transmise X ,ou L est la longucur de I'événement d’erreur .

o _Sidc information : information latérale qui dérive du canal .

o Interleaving : Ce mot désigne une modiflication de l'ordre d'émission de
symboles codés ,en général pour se prémunir contre le groupement des
errcurs dans un canal ( ayant unc mémoire ), il est décrit par unc matrice
ct lit une séquence de symboles de données en lignes et il I"écrit en
colonnes

o Dcint erleaving : dispositif qui cflcctue 1'opération inverse de interlcaving,

s MCT: Modulation Codée en treillis
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Amnexe 1 Codes convolutifs

Codes convolulifs

1.Definition

Un codeur cc;nvolul.if est défini comme étant un circuit linéaire séquenticllement
constant. Un codecur convolutif binaire est un systéme a mémoire finic qui génére n bits
binaires chaque fois que I'on présente m bits d’informations a son entrée. Contrairement aux
codes en bloc, les n bits de sortics ne dépendent pas sculement du bloc de m bits
d’informations a I'entrée du codeur mais aussi des 1) blocs précédents.

Les codes convolutifs introduisent ainsi un effet mémoire d’ordre D, (D 11) ¢tant la longueur

de contrainte. lc schéma général du codeur convolutif est illustré a la figure 1.1 ¢

D blocs

bloc de* .
. combinateur [ . .
m ., . L——slconvertisseur|  Sortic
bits » logique P/S -—>

Fig.1.1 : Schéma général d'un codcur convolutif

v vl

Yvyy

Une séquence de longueur L, bits produit a la sortic une séquence codée de longucur

n[{L/m)+D]. Le rendement du codeur convolutif cst :

o= —————— bits/symbol
e mf(Lim)y+ D] hils/ symbole
) S
pour L >>D, re~— bhits/symbole
7

Soit le codcur convolutif de rendement 2/3 qui est représenté dans la figure 1.2 :

Retard
T o
bé} aiguillage
+ o
aiguillago
T
010... ol ) — o o
——n O
Séquence T Séquence de
d’entrée o\ sortic
T

Fig. 1.2 : Codeur convolutif de rendement 2/3
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Annexe 1 ' Codes convolutifs

@ : additionneur modulo-2.
2. Représentation

Un codeur convolutif peut étre décerit de trois fagons :

¢ Ladescription par diagramme en arbre.
e Ladescription par diagrammce d’état.
s . La description par un diagramme en treillis.

Nous nous contenterons dutiliser la représentation en treillis car clle fait explicitement
apparaitre la dimension (cmporclie ¢l permette de micux comprendre les algorithmes de
décodage.

2.1 Matrice de parité
La matrice dc parit¢ H est une spécification compacte du code. Soit la structure générale d'un

codeur convolutif ayant K bits d’cntrée ¢t N bits de sortic illustrée dans la fipure 1.3

X' —— —
X | . G (D) : l s
X* (D}— —CND l

Fig. 1.3 : Entrées /Sorties d'un codeur convolitifl

X(D) : représente la séquence d enfrée sous forme polynomiale.
G(I) : représente la fonction de transfert.
C(1)) : représente la séquence de sortic sous forme polynomiale.
Ot D est le retard unité.
La relation entrée / sortie est donnée par la relation :
C(D) = G(D). X(1)
I.a matrice de parité (D) vérifie les conditions :
cD).H(D}=0
G(D).1T(D)=0

T: représente la transposée.
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Annexe 1 Codes convolutifs

- 8i le code est systématique, 14 mitrice génératrice est stmplement déduite de la matrice
de parité et vice versa. La longucur de contrainte d’un codcur convolutif est définic comme
étant le degré maximum du polynéme génératcur G(D).

Pour un codeur & 4 états illustré dans la figure 1.4 :

Cn(”

P
L

(:nu) _

Figurc 1.4 : Codeur a 4 états

Y

[.es sorties de ce codeur a 1Minstant n sont données par :
C"=X,,0X, ,®X,
_‘_C,',” =X, ®X,,
Iin utilisant le retard unité D :
C'"(D)= D’ X(D)Y®D.X(D)DX ()
C*(D)= X(D)YDD* . X(D)
Les matrices génératrice et parilé sont :
G(D)=[1®D* 18D D)
H(D) =|l®D® D* 1@D?]
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Annexe 2 Algorithme de Viterbi

Algorithme de Viterbi

Pour la présentation de 1"algorithme de Viterbi, nous considérons la modulation 4-PSK

avec un codeur A 4 élats ol la représentation en treillis est a la figure 2.1

b"( 3]
“__,__,d/) * Transcodeur
]!
Xn -r 1 > -r ! 0 Sn S'yn.]b()lc
‘ émis

———* 11
bn( 2)

Fig. 2.1 Codeur en treillis ¢ une modulation 4-PSK

Le décodage a maximum de vraiscmblance consiste a choisir le chemin correspondant & la
séquence des symboles qui differe de la séquence regue en une distance cuclidicnne minimale.
L. ‘algorithme peut étre divisé en deux parties :

o la premicre s'étend du début du treillis jusqu’au niveau 1 = K - 1, ot K st hlllnngucur de
contrainte. Le décodage consiste i altribuer une distance nulle a I'état initial, ¢t a chaque
autre état o, atteint par la transition d’un état o, un carré de distance, qui st Ia somme des
carrés de la distance d "élat o° ct la distance de transition. La distance de transttion a un
niveau ¢ du treillis entre deux élats o et o, est la distance cuclidienne entre e symbole
correspondant 4 celte transition du codeur et le symbole de la séquence regue. |

e La deuxiéme partic s’étend du niveau 1 = K jusqu'au nivcau 7= |1/ ml+K—1 o0 I, cst la
largcur du message ct de m le nombre des entrées du codeur.

Le décodage consiste 3 choisir la branche pour faquelle la distance au nocud o sera minimale

et éliminer toutes les autres. La branche choisic est appelée survivant. Si le chaix de plusicurs

branches donnera la méme distance minimale au nocud o, alors peu importe, on choisira une
de ces branches. Cette opération cst répété avec tous les 2¥  élats , et ecla pour tous les
niveaux dc cette partic . A la fin dc cette partie nous obtiendrons 2% chemins, desqucls le
décodeur  choisira celui qui a la distance la plus proche, au sens d'Buchd de Ia séquence

émise.
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Annexe 2 Algorithme de Viterbi

in résumé, 1"algorithme de Viterbi pett étre mis cit ceuvre de fagon commaode a partir

de diagramme en treillis cn appliquant les régles suivantes :

1. A partir du K btape (nivean) du diagramme oit 2™ branches arrivent a chaque état,
caleuler pour chacun des états, la distance euclidienne de chacun des 27 chemins qui arrivent
a 'état. Pour chague état, conserver le chemin dont la distance enclidienne est la plus fuible,
(le swrvivamt) et éliminer les autres.

2. Répéter Uopération pour chague étape t du treillis tant que t <|1./m] + K -1.

3. Choisir le chemin dont la distance euclidienne est la plus petite et éliminer tous fes autres.

ot 4
—

2 L2

tape 1 =2

(a)
j 2 12 i 2 2 4
. . » 4 — U
6
2 6 2 6

Etape2 =3

(b) Survivants



Annexe 2 Algorithme de Viterbi

} L4
2 2 4 R
\\
S O
4 : , f
(c)
survivants

tape3 =14

Fig 2.1: Exemplc de décodage utilisant Palgorithme de Viterbi

Iin notant, qu’il est nécessaire de stoker 27 chemins jusqu'a la fin, o la décision scra
prisc, on se rend compte que le décodeur devient trés complexe ct nécessite une capacité
mémotre importanic pour unc fongueur de contrainte importante.

'l'outci‘ois, lorsqu’on examine les différents survivants d unc étape 1, on remarque (uavec unc
grandc probabilité, ils ont tous le méme passé entre tes étapes O ct 1-dp oud) est la profondeur
de décision.

On peut par conséquent décider définitivement a ["étape ¢ toutes les donndes émises
jusqu'd U'étape 1 -dp. Comme régle empirique, on peut fixer le parmmétre dp égal 4 5 ofr 6 fois
le nombre d'états du décodeur. Avec ces valeurs les performances du décodeur sont
quasiment les mémes que lorsque fa décision se fait cn fin de la séquence.Cette stratépic
perimet de réduire la complexité du décodeur et le retard de décision . La complexité dun
décodeur de Viterbi est proportionnelle au nombre d’états de treillis. Celur-ci croit
exponenticllement avec la longucur de contrainte. Pour cette raison les codes utilisés cn
pratique ont une longucur de contrainte inféricure a 10.

Exemple
Soit le codeur de la figure ( 1.4 ), cc codecur géncre une séquence de n symboles égaux a1,
laquefle aprés transmission & travers le canal donne la séquence reguc ( § 1 j 1) comprenant
deux erreurs. La figure 1.23 a montre la premiére partic de décodage. La distance cuclidienne
A chaque état y est indiquée.

Les figures 1.23 b et 1.23 ¢ montrent la deuxiéme partic, chacune de ces figures compte
decux treillis, dans celui de gauche o0 & conserver tous les chemins aboutissant & chaque nocud

. tandis que dans cclui de droite on a gardé que fes survivants.
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Lc chemin conservé aprés la décision finale est celut dont Perreur cumulée est 1a plus petite |

c’est A dire le chemin (aaaa) (a: c’est Pétat 00 ) correspondant a la séquence des |,
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