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Introduction générale

Introduction générale

Depuis quelques années ; 1’utilisation des services d’applications multimédias comme
la voix, le texte, les photos, les vidéos et I’accés d’internet devient de plus en plus répondue,
et aussi la demande de transfert rapide d’informations et de fiabilit¢ de la communication a

travers les systémes de communication sans fils explose.

Au niveau de technologie ; les ingénieurs de conception des systémes radio sont semis
a de nombreux challenges parmi ceux—ci nous citons la limitation de la bande fréquentielle du
canal, les variations complexes de 1’environnement de propagation (évanouissements et trajets
multiples). Cependant ils cherchent a optimiser la qualité de service, a diminuer les problemes
rencontrés lors de la conception, & minimiser les erreurs et la mise en ceuvre de leurs

systémes.

En effet, ont démontré ; selon la relation de SHANNON qui définit I’expression de la
capacité ; que si nous souhaitons augmenter linéairement le débit d’un canal il faudra
augmenter sa bande passante ; par contre a bande fixe, il a fallut jouer avec le parametre
spatial pour augmenter la capacité, c‘est a dire I’utilisation de plusieurs antennes a I’émission

et a la réception.

En 1997 ; les chercheurs de laboratoire Bell en établie une nouvelle technologie qui
permet d’augmente sensiblement I’efficacité des systemes mobiles, cette technologie est
connue sous le vocable MIMO (Multiple input Multiple output) elle a le potentiel
d’augmenter considérablement les capacités des transmissions hertziens, et ont ainsi
développées cette architecture allant du multiplexage spatiale aux code spatio- temporelle qui

nous permet d’augmenter la qualité et le débit de signal information .

Les éléments d'un systtme de communications consistent en la transformation
analogique / numérique de l'information, la réduction de la redondance et la protection contre
les erreurs. Dans la transmission analogique, la transmission de signal peut causer une perte
de l'information utile a la réception a cause des interférences et du bruit existant sur le canal
Ide transmission. Les communications numériques ont permis de contrer ces désavantages. En
appliquant des méthodes de traitement numérique du signal, on réussit a protéger le signal de
maniere plus efficace. Dans un systeme de transmission, le traitement numérique du signal

peut étre appliqué a plusieurs reprises.



Introduction générale

Le codage du canal numérique transforme la séquence d'information utile en une
séquence discrete codée nommée mot de code. Le mot de code peut €tre binaire ou non-
binaire. Le défi du codage de l'information numérique est de réussir a bien récupérer
lI'information a la réception, le moins possible affectée par les bruits du canal de transmission.
Le récepteur transforme la séquence recue codée en une séquence estimée d'information.
Cette séquence doit étre idéalement la méme séquence discrete transmise, mais en réalité elle
est affectée par des erreurs de transmission. La séquence discrete est ensuite transformée en
une séquence continue et elle est livrée a la sortie. En 1948, Shannon a démontré que lorsque
le taux de transmission du systéme est inférieur a la capacité du canal de transmission, les
erreurs causées par le bruit du canal peuvent €tre réduites a un niveau arbitrairement bas par
l'utilisation d'un codage et d'un décodage approprié. A partir de ce moment-13, les chercheurs
ont commencé a étudier différentes méthodes de construction des codes correcteurs d'erreur.
Le but de la théorie des codes correcteurs d'erreurs est de minimiser le plus possible les

erreurs de décodage.

Les deux types principaux de codes utilisés sont les codes blocs et les codes
convolutifs. Les codes bloc peuvent étre linéaires ou non-linéaires. Les codes blocs linéaires
peuvent €tre cycliques ou non-cycliques. Les codes LDPC font partie de la classe des codes
en blocs linéaires et s'approchent davantage de la limite de Shannon (capacité d'un canal). Ce
sont les codes que nous allons étudier en détail dans ce mémoire. Leurs performances peuvent

dépasser les performances des autres types de codes.

Dans le chapitre [ nous avons introduit I’étude du canal radio, ensuite on a introduit les
différentes techniques MIMO ainsi que leurs capacités. Une description sur les différentes
techniques de codages spatio-temporels, multiplexage spatial et les récepteurs les plus

courants seront présentés. A la fin du chapitre nous allons détailler la technique OFDM.

Dans le chapitre I1 ; nous proposons une vue d’ensemble des codes LDPC en nous
attardant principalement sur la construction, le codage et le décodage de ces codes.
Dans le chapitre I1I ; nous illustrons les résultats des simulations réaliser pour
un systéme de transmission MIMO associer aux codes LDPC.

Une conclusion générale vient terminer ce document.
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Chapitre I : MIMO-OFDM

I.1. Introduction

Transmettre de I’information d’un point & un autre sans-fil nécessite un systeéme de
radiocommunication. Ce systéme utilise le canal hertzien comme support physique. Au cours
de sa propagation, I’onde transmise traverse différents types de canaux jusqu’a atteindre sa
cible. Ces canaux affectent ’onde émise. Cela rend nécessaire 1’é¢tude des canaux de
propagation. Les performances de transmission, comme on le montrera dans ce chapitre,
dépendent considérablement des caractéristiques du canal. Selon les conditions d’observation,
ces canaux peuvent étre considérés comme statiques ou dynamiques. Dans ce chapitre, nous
allons décrire une chaine de transmission y compris les canaux et les phénomenes physiques a
I’intérieur de ces derniers ainsi que leurs différents types. Par la suite, nous allons présenter
les différentes techniques de diversité pour lutter contre les évanouissements et améliorer la
qualité de transmission, aussi les systemes multi-antennes .enfin on parle du principe de la

transmission multi-porteuse(OFDM).
I.2. Systeme de communication

Le but d’un systeme de communication a distance est de transmettre de I’information
d’un point a un ou plusieurs points. Le schéma de principe d’une chaine de transmission
[O1]est représenté sur la Figure I.1. Le systétme se compose de trois grandes parties : un
émetteur, un récepteur et le milieu de propagation appelé « canal de propagation ».
L’émetteur a pour objectif d’adapter I'information de la source avant de transmettre a
travers un canal de propagation. En effet, a partir du signal recu, le récepteur fait
I’opération pour récupérer [I’information de la source. Sur la Figure I.1, les opérations
duales effectuées a 1’émetteur et au récepteur sont le codage et le décodage de source,

le codage et le décodage de canal, la modulation et la démodulation. Nous allons

maintenant d’écrire brievement les différentes fonctions mises en ccuvre dans la chaine de

transmission.

ELEMENTS

CODAGE DE CODAGE RADIO
* source | | DEcamap | M| MODURARIONI—w . .rociouE

(EMISSION]

ELEMENTS

DECODAGE DE DECODAGE DEMODU- RADIO
y SOURCE |v | pEcamar [Y| ramow  [Y ANALOGIOUE
(RECEPTION)

Figure 1.1 - Architecture générique d’une chaine de communication.




Chapitre I : MIMO-OFDM

Pour réaliser une transmission numérique [02], le message a transmettre doit étre mis
sous forme numérique. Si la source délivre un message analogique tel que le signal de parole
ou le signal d’image, il est indispensable de le numériser. Lorsque le message analogique est
échantillonné, le théoréme de Shannon doit étre respecté. Chaque échantillon est quantifié et
puis convertie sur des éléments binaires.

Le codage de source permet de compresser l’information moins utile sans perte
d’information de facon & réduire le colit de la bande passante de la communication.
Cette séquence binaire compressée ala sortie du codeur de source est appelée séquence
d’information. Dans ce qui suit, nous supposons que la séquence d’information est une suite
d’¢éléments binaires indépendants et identiquement distribués sur 1’alphabet {0, 1}. Le nombre
de données binaires émis par unité de temps défini le débit binaire D = 1/Tb bit/s ou Th
est la durée d’un bit en seconde. La quantit¢ d’information, 1’entropie, se mesure a partir
de la probabilité respective des éléments binaires. Notons qu’il existe I’opération inverse
de ce codage de source utilisée au récepteur. Aprés la numérisation et le codage de
source, il existe une fonction spécifique aux transmissions numériques qui permet
d’améliorer la qualit¢ de transmission. Cette fonction est appelée « codage de canal »
qui a pour objectif de détecter et/ou corriger des erreurs en réception. Le codage de
canal insére des éléments binaires dans la séquence d’information.

Des éléments binaires ajoutés sont appelés « Redondance ». Cette opération mene
alors a une réduction du débit utile binaire de la transmission. Le décodage de canal
doit connaitre le type de codage utilis¢ a 1’émission pour corriger des erreurs correctement.
Sinon, il est possible de créer des erreurs en plus, lors de la sortie du décodage du canal.
Notons que certains types de codage ne sont pas tres utilis€s, car ils augmentent la complexité
du systéme en émission et en réception.

Pour transmettre le message numérique en tant qu’une séquence d’¢léments binaires, il
est nécessaire de le convertir en un signal analogique. Cette opération est généralement
appelée « Modulation ». La modulation consiste a transmettre un ensemble de n éléments
binaires issu du message. Cet ensemble d’éléments binaires correspond a un signal Si(t),

i =1..,MdeduréeTs = n.Th, parmi M = 2" signaux en fonction de la réalisation de n
éléments binaires. La séquence binaire de débit D est modulée par la séquence a
M-aire états avec la rapidité de modulation R exprimée en Bauds.

Un élément supplémentaire, le filtrage, qui assure la mise en forme définitive

du signal avant 1’émission, compte tenu du codage ou de la modulation utilisée et des

contraintes du canal.
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Il est exploité pour limiter sa bande de fréquence, ce qui permet de partager le méme

milieu de transmission a plusieurs utilisateurs sans probléme d’interférences.

Dans le cadre de transmission sans fil, une antenne émettrice ou un réseau d’antennes
permet de transformer les signaux analogiques en des ondes électromagnétiques. Le signal
émis se propage a travers le milieu de propagation qui subit des perturbations. Le
milieu de propagation est caractérisé par plusieurs effets qui seront présenté
ultérieurement. Au récepteur, une autre antenne ou un réseau d’antennes consiste a

convertir les ondes électromagnétiques en des signaux analogiques.

Le bruit est considéré comme une perturbation aléatoire qui vient de 1’extérieur et de
I’intérieur du récepteur. Le bruit externe est causé par des systémes industriels (moteur, ligne
a haute tension, etc...) ou par les interférences des signaux des autres utilisateurs dans le cas
d’un systéme multi -utilisateurs. Le bruit thermique (bruit interne) vient de [’agitation
thermique des électrons des dispositifs électroniques, dont la puissance est proportionnelle a
la température. Le bruit considéré ici est modélis€é par un processus aléatoire gaussien
a moyenne nulle, stationnaire, indépendant du signal émis avec une densité spectrale de
puissance mono latérale N,. Une autre source de bruit particuliecre est le bruit de
quantification qui apparait au niveau de I’opération d’échantillonnage-quantification du
fait de la transformation du signal analogique en un signal numérique. Le récepteur a pour
objectif de reconstituer au mieux, le message émis a partir du signal recu. Il comprend

des circuits d’amplification, de changement de fréquence et de démodulation.

Le démodulateur extrait l'information de la porteuse et restitue le signal en
bande de base. Chaque échantillon est converti en données binaires a partir d’un circuit de
décision. Le décodeur de canal exploite la redondance introduite par le codeur de canal
pour détecter et puis corriger (si possible) les erreurs de transmission. Le décodeur de
source regoit une séquence de données provenant du décodeur de canal. En connaissant le
traitement réalisé par le codeur de source, il reconstitue le message original. En présence
possible d’erreurs en sortie du décodeur de canal, le message décodé n’est pas

exactement identique au message délivré par la source.
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1.2.1. Propagation des ondes

1.2.1.1. Propagation en espace libre

Selon ’environnement de propagation, les influences du canal différent. Le modele
d’espace libre permet d’avoir une premiére approche. L’espace libre peut étre modélisé
comme l’illustre la Figure 1.2. Dans le cas d’une liaison en vue directe, connue aussi sous le
terme LOS (Line Of Sight) entre I’émetteur et le récepteur, une ellipse appelée zone de
Fresnel permet de cerner la validité du modele espace libre dans un canal réel. Effectivement,

si cette zone n’est pas dégagée, le modele n’est plus valable.

Figure 1.2 : Ellipse de Fresnel.

En espace libre, I’onde se propage depuis 1’émetteur jusqu’a ce qu’une partie de la
puissance transmise P, excite I’antenne réceptrice. Cette puissance regue P. s’exprime en

fonction du gain des deux antennes G, et G,, de la distance de propagation d et de la longueur

1 \2
d’onde A comme suit : P. = P,G,G, (E) (1.1)

C’est une puissance de réception maximale. Cette valeur ne prend pas en compte la
dépolarisation, la désadaptation et les variations spatiales du gain des antennes.

On en déduit I’affaiblissement de la liaison :

L =P.JP, = G,G, (i)2 (12)

4md
En considérant des antennes omnidirectionnelles (Ge = Gr = 1), on en déduit de
I’équation précédente que les pertes de propagation, a fréquence constante, sont inversement

proportionnelles a d?[03].
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1.2.1.2. Propagation hors espace libre .

Les situations les plus courantes de propagation des systémes de radiocommunication
sont loin d’étre en espace libre. Les obstacles de différentes formes géométriques et de
diverses caractéristiques physiques perturbent la propagation. Ces perturbations se traduisent
par des fluctuations de la puissance du signal recu en fonction de la distance.

Les pertes en fonction de la distance et les effets de masquage sont les phénomenes a
I’origine de ces variation [03]. La décroissance en - est la principale perte de puissance. La

densité de puissance se réduit au fur a mesure que ’onde s’éloigne de sa source jusqu’a
atteindre 1’antenne réceptrice. L’influence des obstacles rencontrés par I’onde varie selon

leurs configurations.

Puissance regue A/2
R P Ty

\ Fluctuation & petite échelle
AOS
*&,7'1:‘,‘»"-‘|"f\ Fluctuation & grande échelle
' Uy, - A
(e seff,
i "“"& / } :‘i\ Décroissance moyenne en fonction
Rt de la distance

o M

>
Distance enm

Figure 1.3 : Puissance recus en fonction de la distance.

En plus de la décroissance de la densité de puissance en fonction de la distance, entre
I’antenne d’émission et ’antenne de réception, le signal subit deux types de pertes : pertes a
petite et grande échelle.

Ces obstacles naturels (sol, arbres, batiments, etc.) se trouvent sur le trajet de ’onde. 1l
en résulte une multitude de trajets et donc, une multitude d’ondes retardées, atténuées et
déphasées au niveau du récepteur.
1.2.1.3. Phénomeénes de base en propagation

Les obstacles rencontrés par le signal lors de son trajet de I’antenne d’émission a
I’antenne de réception agissent différemment sur le signal. En effet, différents phénomenes
apparaissent selon la taille vis a vis de la longueur d’onde A, de la nature et de la forme de ces
obstacles. La réflexion, la diffraction et la diffusion sont les trois principaux mécanismes qui

perturbent le signal.
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a. La réflexion:
L’onde électromagnétique rencontre un obstacle dont les dimensions sont grandes

comparées a la longueur d’onde. Une partie de I’énergie de 1’onde est réfléchie par 1’obstacle
avec un angle égal a celui d’arrivée. L’autre partie de I’énergie est absorbée par 1’obstacle
suivant le phénomene de réfraction.

b. La diffraction :

L’onde ¢lectromagnétique rencontre un obstacle présentant des dimensions de
I’ordre de la longueur d’onde ou présentant des arétes vives. D’aprés le principe de
HUYGHENS chaque point de I’arréte par exemple, se comporte comme une source
secondaire qui rayonne a nouveau 1’onde dans toutes les directions.

¢. Ladiffusion :

Lorsque ’onde électromagnétique rencontre sur son trajet un grand nombre d’objets
dont la taille est de I’ordre de grandeur de la longueur d’onde ou plus petite, son énergie est
dispersée dans toutes les directions.

1.2.2. Canaux de transmission [04]

1.2.2.1. Canal binaire symétrique :
Le canal binaire symétrique (CBS) est un canal discret dont les alphabets d’entrée et de
sortie sont finis et égaux. On considere dans ce cas que le canal comprend tous les éléments

de la chaine compris entre le codeur de canal et le décodeur correspondant (Figure 1.4).

souIce

: . destinataime
—= codeur modilateur canal | —=plémodulateur| 1| décodewr |

canal 3 entrée et sortie discréte

Figure 1.4 : Description d’un canal binaire symétrique.

On note respectivement a; et y, les ¢léments a ’entrée et a la sortie du CBS. Si le
bruit et autres perturbations causent des erreurs statistiquement indépendantes dans la
séquence binaire transmise avec une probabilité p.

Pr(ykzo;akz 1)=Pr(yk= 1;a,= O)ZP

Priyk=1;a,=1) = Pr(ypy=0;a,=0) =1-p (1.3)

10
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Le fonctionnement du CBS est résumé sous forme de diagramme sur la Figure 1.5.
Chaque ¢lément binaire a la sortie du canal ne dépendant que de 1’élément binaire

entrant correspondant, le canal est appelé sans mémoire.

Alice 0 1> o Bob
(codeur) P (décodeur)
P
|
1 5
ME=aE Alice Exrv) bruit 4 Bob +— m =D{y)

Figure L.5 : Diagramme de canal binaire symétrique.

1.2.2.2. Canal a bruit additif blanc gaussien :

Le modele de canal le plus fréquemment utilisé pour la simulation de transmissions
numériques, qui est aussi un des plus faciles a générer et a analyser, est le canal a bruit blanc
additif gaussien (BBAG). Ce bruit modélise a la fois les bruits d’origine interne (bruit
thermique di aux imperfections des équipements...) et le bruit d’origine externe (bruit
d’antenne).

Ce modele est toutefois plutot associ¢ a une transmission filaire, puisqu’il représente
une transmission quasi-parfaite de I’émetteur au récepteur. Le signal recu s’écrit alors :

r(t) = s(t) + v(t) (1.4)
Ou v(t) représente le BBAG, caractérisé par un processus aléatoire gaussien de

. s . 1ok N
moyenne nulle, de variance o2 et de densité spectrale de puissance bilatérale @, = >

La densité de probabilité conditionnelle de r est donnée par 1’expression :

1 _ (=5

o™ 20w (1.5)

P(r/s) =

2oV
1.2.2.3. Canal a évanouissements :

Les communications radio ont souvent besoin d’un modele plus élaboré prenant en
compte les différences de propagation du milieu, appelées encore atténuations ou
évanouissements, qui affectent la puissance du signal. Cette atténuation du signal est
principalement due a un environnement de propagation riche en échos et donc caractérisé par
de nombreux multi-trajets, mais aussi au mouvement relatif de I’émetteur et du récepteur

entrainant des variations temporelles du canal.

11
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Le phénoméne de multi-trajets s’observe lorsque 1’onde électromagnétique portant le
signal modulé se propage par plusieurs chemins de I’émetteur au récepteur. Les transmissions
intra-muros, avec toutes les perturbations liées aux parois du batiment, et les communications
radio-mobiles, dont les multi-trajets sont causés par les montagnes, immeubles et autres
voitures, sont les exemples les plus courants d’environnements propices aux multi-trajets
(Figure 1.6). En ce qui concerne les variations temporelles du canal, on peut distinguer deux
classes, 1’étalement temporel et I’effet Doppler, pouvant par ailleurs constituer une base pour

la classification des canaux a évanouissements.

~ A =
S

Figure 1.6 : Exemple de canal radio-mobile soumis au multi-trajet.

1.2.3. Dispersions dans les canaux [04]

La configuration spatiale du récepteur et de I’émetteur engendre des dispersions
temporelles et fréquentielles. Ces dispersions sont déterminantes pour le canal de propagation.
Elles définissent des parametres d’exploitation du canal tel que la bande et le temps de
cohérence. Ces parametres sont essentiels au dimensionnement d’un systéme de
radiocommunication.
1.2.3.1. Dispersions temporelles

La caractérisation impulsionnelle du canal consiste a observer en réception I’arrivée de
I’impulsion émise. En présence de multi trajet, aprés 1’arrivée de la réponse du trajet le plus
court, arrivent les réponses des échos. Le temps écoulé entre 1I’impulsion recue du premier
trajet et celui du dernier écho est 1’étalement des retards maximal notér,,,,. Ainsi, 1’étude
statistique de la variable aléatoire T € [0; T;,q,] déterminera la dispersion moyenne des
retards, notée o;.

Cette dispersion temporelle des retards se caractérise dans le domaine fréquentiel par
une corrélation sur une bande de fréquence. La bande de cohérence B, permet de quantifier le

degré de corrélation entre deux fréquences distinctes.

12
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Ainsi, si 1’écart fréquentiel entre deux signaux émis est supérieur a la bande de
cohérence, alors les signaux recus seront considérés comme décorélés.

La dispersion des retards et la bande de cohérence sont inversement proportionnelles.
En effet, une dispersion élevée des retards provoque une bande de cohérence faible. De
nombreuses relations empiriques dépendantes du type du canal, permettent alors d’exprimer

B, en fonction de g, . Voici quelques expressions empiriques :

1

BC = 5_O'T pour ps = 0.5
1

BC = 500, pour pr = 0.9

Ou pr est le coefficient de corrélation

1.2.3.2. Dispersions fréquentielles

Les dispersions fréquentielles sont liées au mouvement de 1’émetteur et/ou du récepteur.
Ces mouvements provoquent un décalage fréquentiel du spectre des signaux émis, appelé
effet Doppler. Ce décalage dépend de la vitesse relative de déplacement. Ainsi pour un signal
émis a la fréquence f. le récepteur aura une fréquence de réception f,. qui sera la somme de la
fréquence émise f, et le décalage Doppler f; :  fr=f. + fa (1.6)

fa est fonction de l’angle 6 d’incidence de I’onde recue et de la vitesse v de

déplacement relatif entre I’émetteur et le récepteur :

fa = 17—?0059 (1.7)

Ou c désigne la célérité de la lumiere. Selon cette expression, la bande fréquentielle sur
laquelle évolue la fréquence de décalage Doppler appelée étalement Doppler ou bande
Doppler est égale a :

vf

c

Bg = 2f4, .. ~avec fq . = (1.8)

Ou fgq, . désigne la fréquence Doppler maximale.

Le spectre Doppler représente la répartition de la puissance autour de la fréquence
porteuse.

Lorsque les signaux sont recus uniformément sur toutes les directions et que I’antenne

de réception est omnidirectionnelle, le spectre Doppler obtenu a une forme de « U » dite de

Jakes ( Figure 1.7).

13
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Amplitude %

-Fd +Fd " Fréquence

Figure 1.7 : Spectre Doppler par modéle de Jakes.

Le temps de cohérence t, du canal et la fréquence Doppler maximale f; €voluent
de maniere inversement proportionnelle. Le temps de cohérence du canal représente
I’évolution temporelle de celui-ci, il est lié aux dispersions fréquentielles. Il est alors possible
d’exprimer T en fonction de fgq__ .

Temps de cohérence Tc : temps pendant lequel le canal est constant.

Tp= — (1.9)

167 f 4 ax
Ces dernieres notions de bande et de temps de cohérence permettent de dégager

certaines contraintes de développement pour les systemes de radiocommunications vis-a-vis

d’un canal de propagation donné.

1.2.4. Diversité et Sélectivité

1.2.4.1. Sélectivité d’un canal de communication
La notion de sélectivité du canal est définie a partir du rapport entre la bande
occupée par le signal et la bande de cohérence, et du rapport entre la durée d'un symbole et le
temps de cohérence[05]. Quatre cas de figures peuvent avoir lieu :
a. Canal sélectif en fréquence
On désigne par canal sélectif en fréquences, un canal avec évanouissements a
haut niveau de corrélation dii a des fréquences rapprochées et sans corrélation pour

les fréquences bien espacées. Implicitement, ce type de canal est non sélectif en temps.

14
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Nous parlons d’un canal sélectif en fréquence si la largeur de bande Bs du signal a
transmettre est plus grande que la bande de cohérence du canal Bc, dans ce cas la
réponse impulsionnelle du canal change d’une manicre significative dans les limites de
la bande du signal transmis et les composantes fréquentielles du signal transmis s(t)
séparées de la bande de cohérence subissent des atténuations différentes ,en effet,

le récepteur distingue plusieurs trajets multiples. Une sélectivité en fréquence ne fait

que traduire une diminution du rapport signal sur bruit.

Amplhiude

A B,

Fréquence

—Ww >

Figure L.8 : Un canal sélectif en fréquence.

b. Canal sélectif en temps

On désigne par canal sélectif en temps, un canal avec évanouissements a haute
corrélation due a des temps rapprochés et sans corrélation avec espace temporel suffisant.

Ce type d’évanouissement causera des interférences entre les symboles envoyés et
ainsi, une dégradation de la probabilit¢ d’erreur. Nous parlons d’un canal sélectif en temps si
la durée T de transmission d’un symbole est plus grande que T.

¢. Canal sélectif en temps et en fréquence

On déduit logiquement par les deux sous-sections précédentes que ce cas correspond a
une corrélation en fonction du niveau d’espacement en temps et fréquence. Ainsi, ce type de
canal est doublement dispersif. Par contre, la sélectivité en temps et en fréquence est
exclusive.

d. Canal non sélectif

Ce type de canal, bien plus simple et commun, ne démontre aucune sélectivité, que ce
soit en temps ou en fréquence. Nous parlons d’un canal non sélectif, si la bande du signal Bs
est trés petite par rapport a la bande cohérente BC. Autrement dit, le temps symbole TS

est largement inférieur au temps de cohérence (Tg¢ << T.)(Figure 1.9).

15



Chapitre I : MIMO-OFDM

Le canal peut étre considéré comme constant pendant la transmission, le récepteur
est capable de distinguer un seul trajet de propagation. Toutes les composantes

spectrales du signal émis sont affectées de la méme facon par le canal.

Anplitude

I"|I /
\.a

— » Frequence
W

Figure 1.9 : Comparaison montrant un canal non sélectif.

La figure suivante résume les différents types de sélectivité du canal présenté

précédemment.
Bs
N
Sélectif en fréequence Sélectif en temps et en fréquence
Ts<==Tc Ts == Tc¢
Ts <= Tm Ts << Tm
Bande passante 2
du signal Be
Non selectif Seélectif en temps
Ts =< Te Ts >>Tc
Ts == Tm Ts =>Tm
T =4

Temps symbole

Figure 1.10 : Tableau récapitulatif des différentes sélectivités.

1.2.4.2. Notion de diversité

La diversit¢ [06] est une technique utilisée dans les systémes de transmission
pour combattre I’évanouissement a petite échelle causé par les trajets multiples.Son principe
est de transmettre plusieurs répliques de la méme information sur plusieurs liaisons avec
des puissances comparables, dont les évanouissements respectifs sont indépendants les uns
des autres, il y a une tres forte probabilité pour que ’une de ces liaisons au moins ne subisse

pas de fortes atténuations augmentant ainsi la fiabilit¢é de la liaison.
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La diversit¢é se révele donc étre un outil trés puissant pour combattre les
évanouissements et les interférences entre canaux de transmission et permet notamment
d’augmenter la capacité et la couverture des systéemes radio.
1.2.4.3. Type de diversité

a. Diversité temporelle

La diversité temporelle est utilisée pour combattre les €évanouissements sélectifs
en temps et consiste a émettre plusieurs répliques du signal (ou des versions
redondantes) dans des intervalles temporels séparés d’au moins le temps de cohérence du
canal Tc (Figure I1.11). Ce type de diversité est obtenu par l’utilisation conjointe d’un
entrelaceur et d’un code correcteur d’erreur ou encore par demande de répétition automatique.

L’implémentation de la diversité temporelle n’est pas trés populaire, actuellement
utilisée seulement dans les systeémes de pagination. Leur principal avantage est qu’aucun
matériel additionnel n’est nécessaire et le principal désavantage de ce procédé est bien sir le

retard induit par la diversité et la diminution de débit utile.

fréqjience
S(t) S(t) I v

ter“:nps
Figure I.11 : Transmission sur plusieurs intervalles temporels.

b. Diversité fréquentielle
Est efficace lorsque I’évanouissement du canal est sélectif en fréquence et revient a
émettre le méme signal sur plusieurs fréquences porteuses dont 1’écartement fréquentiel est

d’au moins la bande cohérence du canal B,.

frequence
r

S(t) I WY

S(t)

temps

Figure 1.12 : Transmission sur plusieurs intervalles fréquentielles.
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c. Diversité de polarisation
La diversité de polarisation se produit lorsque le méme signal est émis et recu
simultanément sur des ondes polarisées orthogonalement et dont les caractéristiques de
propagation sont indépendantes.
d. Diversité spatiale ou diversité d’antenne
Elle consiste a émettre ou recevoir ’information par plusieurs antennes, séparées
dans 1’espace d’au moins la distance de cohérence, qui correspond a la séparation
minimale des antennes garantissant des évanouissements indépendants et dépend donc
de l’angle de départ et/ou d’arrivé des multi-trajets.
Cette distance de cohérence peut varier trés largement selon le type et

I’emplacement de 1’antenne considérée.
I.3. Systéemes MIMO :

Le nombre des systemes de communications sans fil étant de plus en plus important et
les bandes de fréquence étant restreintes, de nouvelles solutions sont étudiées afin de proposer
un maximum de débit aux utilisateurs sans accroitre la largeur de bande utilisée.

Une solution pour dégager de nouvelles bandes est d'augmenter continuellement la
fréquence des systemes (2.4GHz pour le WiFi, 5.2GHz pour 'HIPERLAN et jusqu'a 66GHz
pour le WiMax), mais celle-ci n'est pas sans poser probleme au niveau de la conception

matérielle (filtres, antennes, etc...).

Une solution permettant d'accroitre le débit et/ou la robustesse des systemes, et cela, en
gardant la méme bande de fréquence que le systeme original est d'intégrer la dimension
spatiale. En effet, en augmentant le nombre d'antennes a I'émission et a la réception, 1'aspect
spatial dii au positionnement apporte une richesse d'information supplémentaire.

Encore, Les systéemes multi-antennes a 1’émission et a la réception (Multi input multi
output MIMO en anglais) permettent théoriquement d’accroitre la capacité des liens de
communications sans fil par rapport aux systémes composés d’une seule antenne a 1’émission
et a la réception (Single input Single output SISO en anglais).

En faisant ’hypothése que les trajets entre chaque antenne d’émission et de réception
sont indépendants, Foshini [07] et Telatar [08] ont démontré que la capacité théorique du
canal MIMO avec n; antennes a 1’émission et n, antennes a la réception croit linéairement

avec min(ng, n,.).
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Les systemes MIMO sont 1’un des principaux axes de développement pour augmenter
les débits des communications sans fil et bien que les premiers travaux publiés sur ce sujet ne
datent que de quelques années, nous assistons a un tres rapide développement de cette
technologie avec des applications déja envisagées dans les réseaux locaux sans fil et les
réseaux de communication de 3éme et 4™ générations.

Les systemes MIMO sont par exemple proposés pour le futur standard de réseau local
sans fil IEEE 802.11n ou I’objectif est d’atteindre des débits de 100 mégabits par seconde

pour les applications vidéo.

codage décodage sortie binaire

entrée binaire
- _—

modulation démodulation

Non
Line-of-Sight
Connectivity

A
W

x3 MIMO
Figure 1.13 : Schéma d’un systéme de transmission sans fil MIMO.

1.3.1. Principe de la technique MIMO

Dans les systemes de communications traditionnels, il n'existe qu'une antenne a
I'émission et une antenne a la réception (SISO). Or, les futurs services de communications
mobiles sans fils demandent plus de transmissions de données (augmentation de la capacité de
transmission). Ainsi pour augmenter la capacité des systemes SISO et satisfaire ces
demandes, les bandes passantes de ces systemes et les puissances a transmettre ont été

largement augmentées.
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Mais les récents développements ont montré que l'utilisation de plusieurs antennes a
I'émission et a la réception (systtme MIMO) permettait d'augmenter le débit de transmission
des données et cela sans augmenter ni la bande passante de l'antenne réceptrice du systéme
SISO, ni la puissance du signal a 1'émission.

Un systeme MIMO tire profit de I'environnement multi-trajets en utilisant les différents
canaux de propagation créés par réflexion et/ou par diffraction des ondes pour augmenter la

capacité de transmission. D'ou l'intérét aussi d'obtenir des signaux indépendants sur les

antennes.

Le principe de la technique Mimo Schémal E.FIH
Schéma 1 Sans

St

..._’Jj' | Emattaur 1 Recapteur | | FRBCISEET

Emettout 1 Riceptour 1 :ir:xw: e I"“‘Tc Wik
& ) s — i e
imml Y N  TRELSY = A IR
;T. Ao 8 Ricoptour 7 o de FF Emiedr 1 Rbceqeit 2 L';;r:s
fonsies [Hil%]
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Figure 1.14 : Principe du MIMO.

On distingue principalement deux types d’architectures de systémes multi antennes
développées pour atteindre 1’objectif de [’augmentation de 1’efficacité spectrale de la
transmission.

@ L’architecture originale, connue sous le nom de BLAST visait a augmenter
principalement la capacité des systémes et a naturellement pris le nom de systéme
spatio-temporel par couches, puisque la chaine de symboles est directement

démultiplexée sur les antennes émettrices.

@ Afin d’améliorer la qualité de la transmission, TAROKH [09] puis ALAMOUTI
[10] ont congu des systémes basés essentiellement sur la diversité, proposant un
codage et un étiquetage conjoints. La redondance ainsi introduite permet alors de
réduire considérablement le Taux Erreur Bit, sacrifiant une partie du gain en débit

da a la multiplicité d’antennes.
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1.3.2. Modé¢le de systéeme

L’idée de base des systtmes MIMO est trés simple puisqu’il s’agit d’associer la
diversité spatiale a 1’émission a la diversité spatiale a la réception. Il s’agit en quelque sorte
d’une extension des "antennes intelligentes". Utilisé dans les systémes sans fil traditionnels,
ce concept regroupe les techniques de traitement du signal qui exploitent la multiplicité
d’antennes d’un seul coté de la liaison (souvent d’ailleurs au niveau de la station de base pour
des raisons évidentes d’encombrement spatial).

La multiplicité autorise une communication plus siire et permet d’éviter les
désagréments inhérents aux conditions de propagation, tels les trajets multiples et les
évanouissements.

Si les antennes sont multiples a 1’émission, on parle de liaison MISO (Multiple-Input
Single Output), et dans le cas inverse de liaison SIMO (Single Input Multiple-Output). La
formation de faisceaux est une application particuliere de ce type de systeéme qui consiste a
augmenter le rapport signal sur bruit (RSB) en regroupant 1’énergie dans des directions
privilégiées, évitant ainsi les évanouissements trop profonds et les interférences.

Par ailleurs, lorsqu’on utilise plusieurs antennes a 1’émission ou a la réception, la
probabilit¢ de perdre toute I’information diminue exponentiellement avec le nombre
d’antennes décorrélées. C’est le phénomeéne de diversité spatiale et I’ordre de diversité est
défini par le nombre de branches décorrélées.

Les avantages des systtmes MIMO vont cependant bien au-dela de ceux des antennes
intelligentes. Le fait de placer des antennes des deux co6tés de la liaison crée une matrice de
canal et donne la possibilité de transmettre de 1’information par plusieurs modes spatiaux de
cette matrice sur le méme créneau spatiotemporel et sans puissance supplémentaire. Si cela
peut paraitre simple intuitivement, il aura tout de méme fallu attendre les travaux rigoureux de
démonstration de Foschini [07] et Telatar [08] pour que des systemes pratiques de ce type

soient mis en ceuvre.

Considérons un systeme MIMO avec ny récepteurs et ny émetteurs. On suppose que la
bande de fréquence utilisée pour la transmission est assez étroite pour que le canal soit non
sélectif en fréquence. Chaque trajet entre une antenne émettrice et une antenne réceptrice peut
alors €tre caractérisé par un gain complexe h;; représentant le coefficient d’évanouissement

-iéme

entre le i émetteur et le j*™ récepteur (Figure 1.15).
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A la réception, chaque antenne recoit la somme des symboles s; transmis simultanément
par chacune des n; antennes émettrices. Le signal r; recu par la jiéme antenne peut par
T : J
conséquent s’écrire de manicre discrete :
— yr
T)’ = Zi=1 hjisi + Vj (110)

Ou v; représente un €chantillon du bruit qui perturbe le signal, généralement considéré

comme BBAG.
’l 11
S (e
N has 7 décodage
codage - N g codag
entrée binaire ] EXN) [ =] s e
: s Hin h e . .
modulation . T npl $ démodulation
b - R

Figure I.15 : Représentation des différents trajets entre antennes émettrices et réceptrices.

Si I’on consideére a présent I’ensemble des symboles regus simultanément par les
antennes, le systéme peut s’écrire sous la forme matricielle suivante :

r=Hs+v (L11)

Ou H est la matrice de canal de taille ng X ny définie par I’ensemble des trajets :

hir o hapg

H=| : : (L.12)
hnp1 = Pngng
s : Est le vecteur émis de taille ny X 1 et v est le vecteur de bruit de taille np X 1.
Dans la suite de ce chapitre, on suppose que les symboles sont indépendants et

identiquement distribués et que le bruit et ces mémes symboles sont parfaitement décorrélées.
Si on note de plus R, la matrice de corrélation du bruit, on peut écrire :

e{ss*} = Ly, e{vw'} =R, e{sv'} =0 (1.13)

Dans la plupart de nos études, on suppose que le canal soit sans mémoire, i.e., pour
chaque bloc de symboles émis la matrice H est tirée indépendamment et aléatoirement selon
la loi qui s’adapte le mieux au type de transmission envisagé. Cela veut dire que la capacité
du systeme peut étre calculée comme le maximum d’information mutuelle.

La majorité des systemes suppose par ailleurs une parfaite connaissance du canal (CSI)
a la réception, tandis que la connaissance du canal a I’émission n’est envisagée que dans
certaines architectures et sous certaines conditions. En pratique, le canal est estimé par le

récepteur a chaque paquet transmis grace a une séquence d’apprentissage.
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D’un autre c6té, les limites fondamentales des systemes MIMO en terme de capacité
sont approchées si les signaux transmis par les différentes antennes sont orthogonaux et si la
répartition de I’énergie sur ces dernieres est uniforme [11].

De ces études sont nées différentes architectures spatio-temporelles unitaires ou
différentielles. Nous allons aborder d’une maniere générale ces techniques de codage spatio-

temporel dans le paragraphe suivant.
I.4. Codes spatio-temporel

Lors de I'implémentation des systémes a antennes multiples, afin d’améliorer 1’efficacité
spectrale, plusieurs approches ont été définit. L’approche la plus classique, consiste a utiliser
des antennes multiples a la réception et d’appliquer un combineur par ratio maximal
(Maximum Ratio Combiner, MRC) aux signaux regus.

Mais, cette approche présente I’inconvénient d’augmenter la complexité du récepteur.

Dans le cas ou I’émetteur est muni de M antennes, nous devons définir quel est le
traitement mapping nécessaire a appliquer aux signaux avant de les émettre.

Ce traitement supplémentaire de part et d’autre du canal radio, mappeur/démappeur, est
spécifique aux systemes MISO et plus généralement MIMO en comparaison au systéme SISO
comme le montre la figure suivante, est appelé codage spatio-temporel ou codage espace-
temps(CST).

En conclusion, ces codes permettent d’introduire de la corrélation spatiale et temporelle
entre les signaux émis d’une manicre intelligente, afin qu’a la réception le signal regu soit

bien décodé.

Bit Bit
apping Demapping
Symhole Symhole

Figure 1.16 : Introduction du mappeur/démappeur spatio-temporel a 1’émission/réception.
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1.4.1. Architecture générale d’un systéme de codage spatio-temporel :
L’architecture générale du codage spatio-temporel (CST) est représentée sur la figure
III.4. Le codage ajoute de la redondance aux données binaires émises afin d’augmenter la

diversité spatiale et éviter les évanouissements propre au canal radio-mobile.

Y Y1

Environnement Ij ) Sortie
Source ) 2 it 2 | | 2 Hdémodulation [ dcodeur

oodeur H modulation = nche en =t
d’information . 5
des . échos . =
symboles : . £
o
=
B

‘ répartition par blocs

Y Y|

nr Ng

Figure 1.17 : Schéma du codage spatio-temporel.

1.4.2. Différents types de codes :

Le codage spatio-temporel est une technique de diversité de transmission, elle
s’applique aux systémes MISO et SIMO. Cette technique s’avére étre bien adaptée aux
systémes dans lesquels le récepteur est muni d’une seule antenne a cause d’une contrainte de
cout et/ou d’espace, par exemple nous citons le cas des réseaux cellulaires ou les terminaux
mobiles sont munis d’une seule antenne et ou il est possible de munir la station de base de
deux antennes ou plus.

Les codes espace- temps permettent d’introduire de la corrélation spatiale et temporelle
entre les signaux émis d’une manicre intelligente, afin qu’a la réception le signal regu soit
bien décodé. Une multitude de techniques de codage ont vu le jour dans le but d’une meilleure
utilisation de la diversité de transmission. Ces techniques de codages spatio-temporels
peuvent étre classées en deux catégories : les codes spatio-temporels en treillis (STT), les
codes spatio- temporels en Bloc (STB).
1.4.2.1. Codage spatio-temporel en treillis

Proposés originellement par Tarokh et al. Des laboratoires de recherche AT&T [12], ils
combinent le codage de canal avec la modulation sur les antennes émettrices, et peuvent étre
considérés comme une extension des codes en treillis classiques au cas des antennes multiples
a I’émission et a la réception. Si le code est bien construit, on peut ajouter a I’avantage évident

de diversité un gain de codage loin d’étre négligeable.
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Le CSTT crée des relations entre les signaux a la fois dans I’espace (plusieurs antennes
émettrices) et dans le temps (symboles consécutifs). Le codeur est composé de ny polyndmes
générateurs qui déterminent les symboles émis simultanément.

La Figure 1.18 propose le diagramme de treillis d'un CSTT a 4 états utilisant une

modulation simple MDP-4, avec un nombre d’antennes émettricesny = 2.

Tk N4

00, 01, 02,03

0 < >
1 = : =< ' - 10, 11,12, 13
= ,“ : s 20,21.22.23
3 4 A8 30, 31. 32. 33

Figure 1.18 : Diagramme de treillis pour un CSTT a 4 états utilisant ny = 2 émetteurs et une
modulation MDP-4.

Le fonctionnement du codeur est relativement simple, et peut €tre résumé comme suit :
e 1), représente I’état du treillis a I’instant k et par conséquent 1’état suivant est
noté Ny 41 -
e (Considérons que le treillis est a I’état initial n;, = 0.
e [ ’état suivant du treillis dépend des bits d’information a coder. Ainsi, si les deux bits a
coder sont 11, alors 1’état suivant prend la valeur décimale équivalente c’est-a-
dire g4 = 3.
e Les symboles a droite du treillis sont les codes associés a chaque doublet d’éléments
binaires entrants.
Dans notre cas (1, = Oetn,4q1 = 3) le doublet a la sortie du codeur est donc 30 (3 sur la
premicere antenne et O sur la seconde).
e (Ces symboles sont alors mis en forme par la MDP-4 avant I’émission par leur antenne
respective.
Il est intéressant de noter les similitudes et les différences entre les modulations codées
a treillis multiple (MCTM) et les CSTT. Dans les CSTT, les symboles associ€s a une branche
du treillis sont répartis dans I’espace (les antennes), alors qu’ils sont répartis dans le temps

pour les MCTM.
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En considérant le méme alphabet, 1’efficacité spectrale des CSTT est donc ny fois plus
grande que celle des MCTM. De plus, contrairement aux MCTM qui nécessitent un
entrelaceur pour créer un canal sans mémoire, les symboles transmis par les STTC sont
naturellement décorrélées (ou tres légerement corrélés) grace a la séparation physique des
antennes.

La réception est basée sur I’estimation des coefficients d’évanouissement du canal et un
algorithme de décodage. Etant donnée la structure des treillis, la complexité de décodage
augmente toutefois tres rapidement.
1.4.2.2. Codes spatio-temporels par blocs

Espérant réduire la complexité exponentielle du décodeur dévolu aux CSTT, Alamouti a
proposé un schéma simple de diversité¢ d’émission, étendu par la suite par Tarokh pour former
une nouvelle classe de codes spatio-temporels : les codes spatio-temporels en blocs (CSTB),
possédant le méme avantage de diversité que les techniques de combinaisons des répliques a
gain maximal. Les CSTB sont définis comme une opération de modulation d’un bloc de
symboles a la fois dans ’espace et dans le temps, créant ainsi des séquences orthogonales
transmises par des antennes émettrices différentes.

Le schéma original d’Alamouti comportait deux antennes a I’émission pour atteindre un
ordre de diversité égal a 2 et une seule a la réception, le tout sans aucune connaissance du
canal a I’émission. La structure de codage proposée peut €tre représentée matriciellement sous

la forme suivante [13] :

C:i(so _i1> (1.14)
S1 So

L’objectif de ce schéma de codage est la diversité pure, et il n’est pas question ici
d’augmentation du débit de données. Les lignes de la matrice C représentent les antennes
alors que les colonnes sont les poids attribués a chaque période symbole.

Comme le bloc de symboles formé par s, et s; est cod¢ a la fois dans I’espace et dans
le temps, le schéma a tout naturellement pris le nom de code spatio-temporel par blocs.

Des études récentes visant a étendre ce travail a plus de 2 antennes émettrices ont
montré qu’il est impossible dans ce cas d’obtenir un code parfaitement orthogonal sauf pour
des modulations a valeurs strictement réelles, telles les modulations a impulsion d’amplitude
(MIA). De nombreux "codes algébriques" ont toutefois vu le jour, les uns sacrifiant le débit
pour préserver une structure simple a décoder, les autres augmentant le débit au prix de

I’orthogonalité des codes.
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Le récepteur est lui composé d’une estimation de canal et d’une détection des symboles.
Le temps de cohérence du canal est supposé¢ plus grand que la longueur d’un bloc. Le
décodeur CSTB, malgré une structure formidablement simple, est donc capable du méme gain
de diversité que les combinaisons des répliques a gain maximal. Il faut noter qu’il n’y a
aucune mémoire entre les blocs consécutifs et que la longueur typique d’un bloc est trés
courte, ce qui restreint fortement le gain de codage que I’on peut espérer.

Cependant, grace a la faible complexité du décodeur, une association avec un code
correcteur d’erreur est tout a fait envisageable. Les turbo-codes semblent représenter le
codage correcteur le plus performant a I’heure actuelle et leur utilisation est déja préconisée
dans de nombreuses normes de télécommunications (UMTS, DVB-RCS...); leur insertion
dans une chaine MIMO est donc tout naturellement étudiée dans.

Si le récepteur n’a aucune information sur le canal, les systemes utilisent des codes non-
cohérents. Ces codes ont été améliorés par des techniques itératives et de concaténation avec
des codes convolutifs traditionnels ou encore par I’'usage de la transformée de Cayley.

L’objectif de notre travail étant d’augmenter le débit et la capacité des systémes de
communications plus que I’ordre de diversité, les codes spatio-temporels ne représentent pas
la solution la plus adaptée. Les systemes basés sur le multiplexage spatial en revanche,
comme le systtme V-BLAST proposé par les laboratoires Bell permet d’augmenter

significativement le débit comme nous allons le voir dans le paragraphe suivant.
I.5. Systeme MIMO a base de multiplexage spatial

Contrairement aux codes spatio-temporels, dont 1’efficacité spectrale est limitée par le
codeur utilisé, la capacité des systemes spatio-temporels par couches (LST pour Layered
Space-Time), formées par un multiplexage initial (Figure 1.19), croit linéairement avec le
nombre d’antennes émettrices, et le TEB décroit exponentiellement si I’on utilise un détecteur
optimal (MV).

L’avenir des communications numériques réside sans doute dans la capacité a envoyer
simultanément des informations spécifiques pour différents types d’applications.

Les chalnes de symboles seront alors envoyées a différents sous-canaux dédiés avec un
codage approprié, imposant aux systémes de transmission une certaine souplesse. Ainsi,
contrairement aux codes spatio-temporels, le nombre d’antennes, la technique de modulation,
I’entrelaceur utilisé peuvent facilement s’ajuster dans des systémes spatio-temporels par

couches, dont les voies sont indépendantes.
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Les systémes spatio-temporels par couches sont a I’origine de 1’engouement pour les
systemes MIMO.

Les chercheurs des laboratoires Bell ont ainsi proposé successivement plusieurs
architectures dont ils ont démontré 1’énorme potentiel. Le systéme le plus simple, qui ne fait
appel a aucune technique de codage, est le V-BLAST. Cette architecture verticale procede
tout simplement a un démultiplexage de la chaine d’informations en n; sous-chaines, chacune

d’entre elles étant transmise par son antenne respective apres avoir ét€ modulée.

L 4]
Environmement

_ 12 | riche en 2| Détection
Source i . ] Sortie
—— | Démultiplexage Encodage . échos . et

d’information H . décodage

- L
nr ng

Figure 1.19: Systeme de transmission spatio-temporel par couches.
Si on note by, by, ... by; ... les bits d’information provenant de la source binaire et {s,lc}
les symboles a émettre qui se trouvent sur la Jeme ligne de la matrice résultante, le processus

peut étre représenté sous forme de diagramme :

biburss - 5153
2.2
(byby ... by ..) — bzb"sz B Rl B (1.15)
brrbonr .. siTsnT

Les symboles qui se trouvent sur la ligne (ou couche) [ de la matrice sont alors envoyés
par la I®™ antenne(l = 1, ..., ny).

Cette architecture verticale sans codage n’est pas la premiere version du prototype
BLAST proposée par les laboratoires Bell, mais c’est celle qui a véritablement révolutionné le
monde des systémes multi-antennes par sa simplicité et son efficacité. C’est d’ailleurs celle
que nous avons retenue pour la suite de nos études.

Les architectures BLAST initialement proposées comportent un systeme de codage a la
suite du démultiplexeur.

Dans I’architecture horizontale H-BLAST, chaque couche ou sous-chaine d’¢léments

binaires est codée individuellement, puis modulée et transmise par une des ny antennes.
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Si I’on note comme précédemment c, les symboles codés transmis par la 1™ antenne,

on obtient le schéma suivant :

bibprir - cic;
2.2

(biby ... by, ...) — bzb"TjZ | (1.16)
bprbonr - it

L’idée originale de Foschini résidait pourtant dans un codage diagonal, par lequel les
symboles codés de chaque couche sont transmis successivement par chacune des ny antennes.
Dans cette architecture D-BLAST, les symboles codés occupent donc une diagonale de la

matrice de transmission :

n
ciey .. cic? ..c;70..0
2.2 1.2 nT
clcz. .0 C3C5 . Cq g (1.17)
T .nT '
el L. 0..0clrc2 ... cE

Cette architecture, bien qu’elle ait le mérite de mieux résister aux perturbations que les
autres, fut cependant momentanément abandonnée, du fait de son manque d’efficacité (une
partie de la matrice est nulle et ralentit la transmission) et de sa complexité de décodage.

Beaucoup d’auteurs se sont inspirés de cette architecture par couches et ont proposé
différents types de codage pouvant lui €tre associés.

En réception, le signal est une superposition des symboles transmis, bruités et atténués
par les multi-trajets, compliquant la tiche des récepteurs traditionnels. La section suivante

propose différents algorithmes permettant de restituer I’information [14].

1.6. Algorithmes de détection associés aux systemes MIMO [15]

Il existe de nombreux algorithmes de réception envisageables pour récupérer les
symboles lors d’une transmission multi-antennes. Les moins complexes sont les récepteurs
linéaires basés sur le critere de forgage a zéro (ZF) ou la minimisation de I’erreur quadratique
moyenne (EQMM). L’algorithme de réception proposé pour le systtme V-BLAST original
essaie d’éliminer successivement les interférences dues aux émetteurs autres que celui dont on
estime les symboles.

Le détecteur optimal est basé sur le maximum de vraisemblance et se sert donc de toute
I’observation dont il dispose pour récupérer 1’information. Il existe enfin bon nombre

d’algorithmes sous-optimaux basés sur le MV ou sur la distance euclidienne minimale.
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I.6.1. Critere de forcage a zéro
Le récepteur linéaire le plus simple est le récepteur basé sur le critere de forgage a zéro
(ZF pour zero forcing) qui inverse tout simplement la matrice de canal. Supposant que H est

inversible, le vecteur de symboles estimés de taille ny X 1 est alors donné par la relation :
§=H1r (I.18)

Le récepteur ZF sépare ainsi parfaitement les symboles (S;);=1 _nr transmis dans le
méme canal. Lorsque H est mal conditionnée, le récepteur ZF donne des résultats corrects
pour des RSB élevés, mais pour de faibles RSB le bruit perturbe fortement les performances.
En pratique, si H n’est pas carrée (i.e. siny # ng) le récepteur multiplie r a gauche par la
pseudo-inverse H de la matrice de canal pour récupérer tous les symboles. Dans ce cas, le
vecteur estimé s’écrit :

§=H'r=(H=*H)"'Hxr (1.19)
Si un codeur est employé, on peut employer la redondance temporelle et spatiale pour

retrouver les données.

1.6.2. Récepteur qui minimise ’erreur quadratique moyenne (EQMM)

La contrepartie de la parfaite séparation des signaux est I’augmentation du bruit.

Le récepteur qui minimise l’erreur quadratique moyenne (EQMM) constitue une
excellente alternative. Cet autre récepteur linéaire minimise I’erreur globale due au bruit et a
I’interférence mutuelle des signaux transitant par le méme canal.

L’erreur quadratique moyenne est donnée par :

e=e{(s—8)*x(s—9)} (1.20)

Dans ce cas, on estime s grice a la relation :

-1
s=Ln (aglnR + niTHH*) r (1.21)

Dans laquelle on suppose que e{ss*} = ni wrelvv} = 621z, Le récepteur EQMM est
T

moins sensible au bruit mais il sépare moins bien les signaux. Dans le cas d’un RSB ¢levé

02 ~ 0 le récepteur EQMM converge vers le récepteur ZF.
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1.6.3. Détecteur a annulation successive d’interférences (ASI) :

Les méthodes linéaires citées plus haut possedent chacune un inconvénient majeur ,alors
que le critére de forgage a zéro sépare parfaitement les symboles au prix d’un niveau de bruit
envahissant sur certaines voies, le critére qui fait appel a ’EQMM, s’il est moins touché par le
phénoméne d’augmentation du bruit, n’est en revanche pas capable d’enlever toute I'IES.
Dans le systtme V-BLAST original développé par les laboratoires Bell, Foshini et al
Proposent une approche alternative trés intéressante qui augmente les performances du
récepteur au prix d’une complexité accrue.

Cet algorithme de détection utilise la non-linéarité et exploite ainsi la synchronisation
inhérente au modele.

Le principe, basé sur "I’annulation des symboles" est assez simple : la contribution des
éléments de s déja détectés est soustraite du vecteur recur, ce qui donne un vecteur recu
contenant moins d’interférences. En utilisant une telle méthode, 1’ordre dans lequel les
éléments de r sont détectés devient important pour améliorer les performances du systéme.

La procédure devient donc la suivante : on détermine 1’entrée la plus fiable de HTet on
estime le symbole émis par I’émetteur correspondant. La contribution de ce symbole est alors
annulée, et on répéte le procédé pour les ny — 1 symboles restants, et ainsi de suite jusqu’a ce

que tous les symboles soient estimés.

1.6.4. Récepteur a Maximum de Vraisemblance (MV)

Le récepteur qui apporte les meilleures performances en termes de taux d’erreur est le
récepteur a maximum de vraisemblance. Cependant, ce récepteur possede aussi la plus grande
complexité et celle-ci croit exponentiellement avec le nombre d’antennes émettrices. En
supposant un bruit gaussien et un état de canal parfaitement connu c6té récepteur, le récepteur
MYV donne les symboles estimés § grace a la formule :

§ = argmingl||r — Hs||? (1.22)

Ou la recherche de la distance minimale s’effectue sur tous les mots de code s possibles.
Il est important de noter que, si on note M la taille de la constellation, le récepteur doit
calculer les distances pour un ensemble de vecteurs possibles de taille M™, et le temps de
calcul devient vite prohibitif pour les constellations de grande taille, méme pour un faible
nombre d’antennes émettrices (par exemple, pour une MAQ-64 et ny = 3, le récepteur doit

passer en revue 262 144 vecteurs différents).
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I.7. Transmission multi-porteuse OFDM

1.7.1. Définition 1

Les techniques qu'on appelle multi porteuses, comme 'OFDM [16], consistent a
transmettre des données numériques en les modulant sur un grand nombre de porteuses en
méme temps. Ce sont des techniques de multiplexage en fréquence qui existent depuis
longtemps.

Le regain d'intérét actuel réside dans I'amélioration apportée par 1'augmentation
de l'efficacité spectrale basée sur l'orthogonalisation des porteuses ce qui permet
dimplémenter la modulation et la démodulation a l'aide de circuits performants de
transformée de Fourier rapide.

Le principe est de transmettre des données numériques en parallele modulées sur

un grand nombre de porteuses a bas débit.

ﬁq

e W N -

B

Canal large bande

Figure 1.20 : Principe de ’OFDM
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1.7.2. Définition 2

Le principe de la transmission multi-porteuse OFDM (Orthogonal Frequency Division
Multiplexing) est de convertir un flux de données série de haut débit en des sous-flux de
données paralleles avec un débit faible, et chaque sous-flux module une sous-porteuse
différente. Puisque le débit dans chaque sous-porteuse est faible par rapport au débit initial
I’effet des interférences (ISI) diminue significativement ce qui va réduire la complexité
d’égaliseur. Un exemple de modulation multi-porteuse avec un nombre de sous-porteuses

N, = 4 est décrit Dans la figure précédente.

e
.
- Py
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g s
gk ¢
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Z29°¢
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g Symboles d miommation senes % symboles d'information paralléles
g ]
: . Z
L \conversiot——{ ’
-9 série - Q1 a
~ 3 ¥
= \ Parallele YT \
Se——%}
\ s ®

¢ 4

L 1

Figure 1.21 : Modulation multi-porteuse avec N.=4 sous-porteuse.

A noter que la représentation a trois dimensions temps/fréquence/densité de puissance,
dans la Figure 1.21 est utilisée pour illustrer les principes des systemes multi-porteurs et les
systemes d’étalement de spectre par la suite.

Un but important de conception pour les systemes de transmission multi-porteuses
OFDM, est que le canal radio mobile peut étre considéré comme invariant dans le temps
durant un symbole OFDM et le fading comme plat (flat) par sous canal. Donc, la durée d’un
symbole OFDM doit étre plus petite que le temps de cohérence du canal tc et la bande de
fréquence entre les sous-porteuses inférieure a la bande de cohérence Bc du canal. Par
vérification de ces conditions, la réalisation des récepteurs moins complexe est possible. Un
systtme de communication qui utilise la modulation multi-porteuse, transmis N, symbole
source de valeurs complexes, s,, n =0,...,N. —1 en parallele dans N_.sous-porteuses

différentes.
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Les symboles sources sont en générales obtenues aprés codage de source et de canal,
entrelacement et opération de mapping. Apres la conversion série-parallele (voir figure 11.3),
la durée d’un symbole OFDM sera :

T, = N.T, (1.23)
Ou : Tzest la durée d’un symbole d’information.

L’espacement entre les N sous-porteuses est donné par :
F == (1.24)

Les N, symboles modulés sont transmis comme un symbole OFDM avec un enveloppe

complexe donné par :

X(©) = E TN Sae R 0 S £ < T, 125)
fn=£,n=0,...,NC—1 (1.26)

La densité spectrale de puissance pour un symbole OFDM avec 16 sous-porteuses en
fonction de la fréquence normalisée f T est décrite par un trait continu dans la figure 1.4 (a
noter que cette courbe est décalée vers le centre des fréquences et que tous les symboles sont
transmis avec la méme puissance).

Le premier avantage dans 1’utilisation de ’OFDM est que la modulation multi-porteuse
peut étre facilement implémentée dans le domaine discret en utilisant IDFT ou IFFT. L’IDFT

qui a comme coefficients la séquence des symboles d’information, n’est rien d’autre que

I’échantillonnage de 1I’enveloppe complexe x(t) a la fréquence Ti Elle est donnée par :
d

L yNe 15 ed2mv/Ne gy = 0, N, — 1 (1.27)
[

xU:N_

Le diagramme en bloc d’un émetteur/récepteur OFDM est donné dans la figure 1.24.

Quand le nombre de sous-porteuse augmente, la durée d’un symbole OFDM devient plus
large par rapport au retard maximal du canal 7,,,, et par conséquent, les ISI diminuent
significativement. Cependant pour éviter completement les Interférences inter symboles (ISI)
et les interférences inter canaux (ICI) on ajoute un intervalle de garde entre les symboles
OFDM adjacents. Cet intervalle doit €tre d’une durée :

Ty = Tmax-

34



Chapitre I : MIMO-OFDM

- D.S.P du premier sous canal
—_— Spectre OFDM

Densité spectrale de puissance normalisée n dB

LY

0.5 1

Fréequence normalise (fTﬂv)

Figure 1.22 Spectre OFDM avec 16 sous-porteuses.

Figure 1.23: Spectre d'un signal OFDM
La durée d’'un OFDM symbole devient:  T's =T + T,

La longueur discrete de Iintervalle de garde est Ly. Donc a partir de la valeur de Lgdoit

vérifier :
TmaxN¢
Ly > [ete] (1.28)

La séquence échantillonnée avec intervalle de garde devient :

xv — Niczgizl SnejZTTnU/Nc ,U = —Lg, "'JNC - 1 (1.29)
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> Addition
Donnée série S, | Conversion IDET > Conversion - d'un X, |Conversion| x(f)
E— serie j ou .| paralléle »| intervalle | TLNETIQUE
paralléle | 3 IFFT : série de analogique
- garde
Y

Propagation|
multi
trajets

h(r.t)

inverse OFDM

- DFT % . . Suppression| .
Donnée série recue R, |Conversion = @5 Conversion de ¥, |Conversion
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série : FET : p de numérique
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Figure 1.24 : Un systeme de transmission OFDM.
Cette séquence va passer a travers un convertisseur numérique/analogique dont la sortie
est un signal de forme d’onde x(7), de durée T', qui sera transmis a travers le canal radio
mobile (voir figure 1.6). La sortie du canal est obtenue aprés convolution de x(z) avec la

réponse impulsionnelle /4 (t, t) et ’addition du bruit n(?) :
y(®) = [77 x(t — Dh(z, t)dt + n(t) (1.30)

Le signal recu y(#) va passer a travers un convertisseur analogique/numérique, dont la

sortie est la séquence,y,, v = —Lg, ..., N; — 1, qui est I’échantillonnage du y(z) a la fréquence
Ti. Puisque I’IST existe seulement dans les Lgpremiers échantillons de la séquence recue, ces
d

échantillons sont enlevés avant une démodulation multi-porteuse.
La partie des échantillons y_v libre d’ISI v =0, ..., N, — 1 est démodulé par inverse

OFDM en utilisant ’'DFT. La séquence démodulé R, est donnée par :

Rn = Niczyi_olyve—jzn'nv/Nc,n = 0: "'!NC - 1 (131)

Puisque les ISI et ICI peuvent étre évités par I’insertion de I’intervalle de garde Ty,
chaque sous canal peut étre considéré séparément. De plus, supposant que le fading par sous
canal est plat (flat fading), le symbole R, peut étre donné dans le domaine fréquentiel par :

R,=H,S,+N, n=0,..,N.—1 (1.32)

Ou : H, est le facteur de fading plat et N, le bruit, correspondant au 7" sous canal. H,

est I’échantillon de la fonction de transfert du canal pour la fréquence f,, = nk;.
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La variance du bruit est donnée par :

0% = E{IN|*} (1.33)

Dans le cas ou ISI et ICI peuvent étre négligés, le systeme de transmission multi-
porteuse représenté a la figure I1.6 peut étre vue comme un systeme discret dans le domaine
du temps et le domaine des fréquences, avec N, paralléles canaux Gaussien (parce que le bruit

est Gaussien) et différentes valeurs d’atténuation complexe H, .

Conversion série paralléle

Conversion paralléle série

Figure 1.25 : Un systtme OFDM simplifié.
La représentation temps/fréquence d’un symbole OFDM est donnée a la figure I1.13(a)
et la représentation d’une trame OFDM (OFDM frame) qui est constituée par N, symboles.
On peut représenter un systtme OFDM par la relation vectorielle complexe :

r=Hs+n (1.34)
Ou Hest la matrice du canal d’ordre N, X N.donnée par :

Hop O e 0

0 H . 0
H=| . v : (1.35)

O 0 en HNC_l‘NC_l

Le vecteur n représente le bruit additive, il est donné par :

n = (Ng, Ny, ..., Ny 1) (L36)

Le vecteur r représente les symboles regus, il est donné par :

r = (Ro, Ry, o, Ry-1) (L37)
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Et le vecteur s représente les symboles transmis, il est donné par :

5= (So sl,...,ch_l)T (1.38)

syvmboles OFDM

Y

l 0 N —F
2 0 2 o I
: g
=5 o
E 2
|| -3}-'mboli§m ;!lan-; B=N_F,
7 — lan -
e sous—porreuse
] F 1
N -1 i S N —1
c L T': e
-
i Toe = N.T.
(a) svmhbole OFDM (b) trame OFDM

Figure 1.26 : Représentation temps/fréquence pour un symbole OFDM et une trame

OFDM.

1.1.1. Avantages et inconvénients de ’OFDM
Avantage
e Une haute efficacité spectrale.
e Une réalisation digitale simple par utilisation du DFT et IDFT.
e Réduction de la complexité des récepteurs due a la possibilité d’éviter les ISI et

ICI par insertion d’un intervalle de garde.

Inconvénients :
e Les signaux multi porteuses ont un coefficient PAPR (Peak to Average Power
ratio) élevé, ce qui nécessite I’utilisation des amplificateurs a haute linéarité.
e La perte dans I’efficacité spectrale due a I’addition d’un intervalle de garde.
e La sensibilit¢ a I’effet Doppler est supérieure par rapport aux systémes de
modulation mono-porteuse.

e Une synchronisation parfaite en temps et en fréquence est nécessaire.
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I.8. Conclusions :

Nous avons présenté dans ce chapitre quelques généralités sur les transmissions
numériques. Nous avons détaillé une chaine classique de transmission, de la source binaire
jusqu’au destinataire. Les modéles de canaux que nous utiliserons dans ce mémoire ont été
décrits, en particulier les canaux a évanouissements qui caractérisent les communications
radio mobiles.

Pour combattre les évanouissements, les solutions les plus efficaces restent les techniques
de diversité, qu’elle soit temporelle, spatiale ou encore fréquentielle, et un paragraphe leur a
donc été consacré, ainsi qu’aux techniques de sélectivité.

Dans la deuxieme partie de ce chapitre nous avons étudié la MC-CDMA et les
différentes techniques de multiplexage et de multi-porteuse OFDM pour évaluer les

performances des systémes de transmissions.
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Chapitre I1 : Les codes LDPC

I1.1. Introduction

Les codes LDPC (Low Density Parity Check) ont été inventés par Gallager en 1962
[17]. Ces codes sont basés sur des matrices de contréle de parité pseudo-aléatoires de faibles
densités. Du fait de leur complexité¢ d’encodage, de décodage et des moyens matériels de
I’époque, ces codes n’ont pas suscité suffisamment d’intérét au sein de la communauté de la
théorie du codage. Cet oubli durera jusqu’a I’introduction des Turbo-codes et du principe
itératif. Ainsi en 1996, MacKay et Neal redécouvre les codes LDPC [18], et propose d’adopté
I’algorithme de propagation de croyance (Belief Propagation (BP) de Pearl [19] au décodage
de de ces codes. Par la suite Luby, introduit les codes LDPC irréguliers [20] caractérisés par
une matrice de controle de parité pour laquelle la distribution des nombres d’éléments non
nuls par ligne et/ou colonne n’est pas uniforme.

Ce chapitre est consacré aux codes LDPC, ou la premiére partie introduit les concepts
généraux de ces codes ainsi que les méthodes de construction de la matrice de parité. La

deuxieme partie expose les techniques de décodages.
IL1.2. Concepts de base [21]

Les communications numériques ne sont jamais parfaites, quel que soit le canal utilisé,
des erreurs peuvent se produire. Un codage a 1’émission est introduit pour réduire ces erreurs
On peut envisager deux types de codage :

% Le codage source : C’est la convention analogique numérique qui a pour role de
représenter le message d’information sur un minimum de bits (Ceci permettra de
transmettre sur minimum de bande passante).

% Le codage canal : Le codage de canal appelé aussi codage détecteur et/ou correcteur
d’erreur est une fonction spécifique aux transmissions numériques qui n’a pas son
équivalent en transmission analogique. Cette opération consiste a ajouter au
message numérique d’information des €éléments binaires dits de redondance suivant
une loi donnée. Le décodeur canal vient vérifier si cette loi est toujours respectée en

réception. Si ce n’est pas le cas il détecte la présence d’erreur de transmission. Cette

procédure aide a améliorer la qualité du signal transmis.
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codage de Codage de Modulateur
sOurce canal
Emetteur y
Canal
Récepteur I
s 3 ‘
Décodage Décodage émodulateur .
de source de canal

Figure II.1 : Schéma synoptique d’une chaine de transmission numérique.

I1.2.1. Codes en blocs
11.2.1.1. Définitions

Le codage en bloc consiste a associe a un bloc de données m de k symboles issue de la
source d’information a un bloc C qui est le mot de code de n symboles avec n>k et

(n — k) représente les bits de parité.

—P> Codeur >

m c

Figure I1.2 : Schéma simplifi¢ d’un codeur en bloc qui a partir d’un mot d’information m de k
bits génére un mot de code C de n bits.

I1.2.1.2. Matrice génératrice

Le mot de code C associe a chaque bloc d’information une matrice G de taille n X k

tels que :
C=mXG (IL.1)
La matrice G peut s’écrire sous la forme réduite :
G =1l P] (IL.2)
Ou [ :Lamatrice identité de dimension k X k.

P : La matrice de parité de dimension k X (n — k).
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I1.2.1.3. Matrice de controle de parité
A chaque matrice génératrice de dimension (n X k), on associé une matrice B de

dimension ((n — k) X n) tels que les lignes G soient orthogonale a celle deH.
La matrice H peut s’écrite :
H=[PT I, (I1.3)
I1.2.1.4. Propriétés de codes en bloc

a) Poids d’un code

Le poids d’un mot de code est par définition le nombre de caractéres non nuls que
contient ce mot.
Exemple :C =1 0 1 0 0 1 1 0], pour ce mot de code le poids est w = 4.

b) Distance de Hamming

La distance de Hamming entre deux mots de codes est le nombre de bits dont ils
différent.
Exemple : Cl=[1010011 0]

C2=11001101 1]
La distance de Hamming pour ce code C peut étre défini aussi par :
Apin = min{w,} (IL.4)

Le mot de code « 0 » est exclu.
I1.2.1.5. Codes en bloc en forme systématique

La structure du mot de code dans une forme systématique est représentée sur la

Figure I1.3. Sous cette forme, un mot de code se compose de k bits d’information suivi

de (n-k) bits de parité.

K:bits d'information (MN-K):bits de prite

Figure I1.3 : Forme systématique d'un mot de code d'un code en bloc.
Ainsi, un code systématique en bloc linéaire (n,k) peut €tre défini par la matrice
génératrice suivante [22] :
G = [Ikxk  Prxn-k)] (IL5)
Cela veut dire que les bits d’information et les bits de redondances ne sont pas

mélangés.
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I1.2.1.6. Décodage des codes en bloc linéaire :

Nous pouvons observer sur la Figure 1.4 qu'a la suite de sa transmission a travers un
canal bruité, un mot de code peut étre recu contenant des erreurs. Le vecteur obtenu peut donc
étre différent du mot de code émis correspondant, et il sera noté comme :

r = (r,r,13...., 1) (IL.6)

Un événement d'erreur peut étre modélis€ comme un vecteur d'erreur ou un motif

d'erreur :

e = (e, ez -.-,€n) (IL7)

ou: e=r+c

Message Codeword R‘;“""“(’i . Decoded
Linear Noliy | cooewer Linear | Message
2| encoder | channel 2 decoder ——

m=(my,my,,m) €=(c,C ) T=(r,ry,m) m=(m,m,«,m)

Figure I1.4 : Diagramme d’un codeur en bloc.
Pour détecter les erreurs, on utilise le fait que tout mot de code valide doit obéir a la
condition
CxHT =0 (I1.8)
Un mécanisme de détection d'erreur est basé sur 1'expression ci-dessus, qui adopte la

forme suivante :
s =r XHT (I1.9)
Ou:s = (s1,s2,...,sn) est appelé le vecteur de syndrome. L'opération de détection est
effectuée sur le vecteur recu:

e Si s estle vecteur nul, le vecteur recu est un mot de code valide.

Sinon, il y a des erreurs dans le vecteur recu. Le tableau des syndromes est vérifié¢ pour
trouver le motif d'erreur correspondant e; pour j = 1,2, ...n, et le message décod€ est obtenu
par :

m=r+e; (I1.10)
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I1.3. Codes LDPC

Les codes LDPC (Low-Density Parity-Check) sont des codes en bloc linéaire qu’on
peut noter (n, k) ou bien(n,w, ,w,.), ou n est la longueur du mot de code ; k la longueur du
mot d’information ; w, le poids de la colonne (c’est a dire les nombres des éléments non nul
dans une colonne de la matrice de parité) et w, le poids de la ligne (c’est a dire le nombre
des éléments non nuls dans une ligne de la matrice de contrdle de parité).

Il y a deux caractéristiques des codes LDPC :

% Parity-Check : Les codes LDPC sont représentés par une matrice de contrdle de parité
H binaire qui satisfait la condition (I1.8).

% Low- Density : la matrice de controle de parité H est une matrice creuse c'est-a-dire de
faible densité (La faible densité signifie qu’il y a plus de « 0 » que de « 1 » dans la
matriceH) [22].

Exemple: On considére la matrice de contrdle de parité suivante d’un code de

rendement 1/2 et produisant 4 bits de redondance [23] :

H=

S O O
SO RO
SO R OO
o OO
SO R K
SR PRk O
== 0O O
o O O

I1.3.1. Graphe de Tanner

Un code LDPC peut également €tre représenté, en plus de sa matrice de controle de
parité sous une forme graphique. Cette représentation est appelée graphe de Tanner [24], ou
plus généralement graphe factoriel. Un graphe factoriel contient deux types de nceuds, les
nceuds de données et les noeuds fonctionnels. Deux nceuds sont reliés par une branche. Dans le
cas des codes LDPC, les nceuds de données représentent le mot de code et les nceuds
fonctionnels correspondent aux contraintes de parité. Nous appellerons donc les nceuds
fonctionnels, nceud de controle de parité. Un nceud de données i est relié a un nceud de
contrble j par une branche, si et seulement si, 1’élément correspondant & la j°™¢ ligne et la
™€ colonne de la matrice de contrdle de parité est non nul. Par convention, les nceuds de
données seront représentés par des cercles et les nceuds de controle par des carrés. Un nceud
de données correspondant a un bit du mot de code transmis sera représenté par un cercle
blanc. Si un bit du mot de code n’est pas transmis (on parle de bit poingonné), le nceud sera

représenté par un cercle plein noir et appelé nceud poingonné ou noeud caché.

Exemple : Figure 11.4 représente le graphe de la matrice de controle de parité précédent
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Ip I Ia s Iy Is Tg 7

Figure IL.5 : Graphe factoriel d’un code LDPC

Le graphe factoriel est une représentation graphique trés simple du code. Ce graphe
permet notamment d’illustrer les algorithmes de décodage associés aux codes LDPC qui
seront présentés par la suite.

I1.3.1.1. Cycle

Un cycle (boucle) dans un graphe de Tanner est une séquence de sommets reliés et qui
commence et se termine au méme sommet dans le graphe et qui contient les autres sommets
pas plus d'une fois. La durée d'un cycle est le nombre d'arétes qu'il contient [25].

I1.3.1.2. Circonférence

La circonférence est la longueur minimale des cycles dans leur graphe de Tanner.

Figure IL6 : le cycle dans un graphe de Tanner.
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I1.3.2. Code LDPC régulier et irrégulier

Si toutes les colonnes ou toutes les lignes de H ont le méme poids [25], le code LDPC
s'appelle code LDPC régulier. Si non il s'appelle code LDPC irrégulier. Deux parameétres
sont définis :

d,, : Nombre de ‘1’ par colonne,

d. : Nombre de ‘1’ par ligne,

Exemple : Code régulier :

10110001
y-[11010010
00101101
01001110

d,=2;d.=4.
I1.3.3. Construction des codes LDPC

La construction d’un code LDPC binaires consiste a attribuer un petit nombre de valeurs
dans une matrice de zéros a 1 de sorte que les lignes et les colonnes ont la distribution du
degré requis.

La construction est basée sur différents critéres de conception a mettre en ceuvre pour
un encodage et un décodage efficace, afin d'obtenir une capacité proche de la capacité
théorique. Plusieurs méthodes pour construire de bons codes LDPC peuvent étre résumées en
deux classes principales : constructions aléatoires et structurelles.

Pour des codes LDPC de grande taille une construction aléatoire est privilégier [25],
[26] tandis que pour des code de petite ou de moyenne taille une construction structurée est
adoptée. Cette derniere classe principalement deux méthodes existe : La premiere méthode est
basée sur des géométries finies, tandis que la deuxieme catégorie est basée sur des matrices de
permutation circulantes. Dans ce travail ¢’est la deuxieme méthode qui nous intéresse le plus.
I1.3.3.1. Construction de Gallager

Les codes LDPC originaux présentés par Gallager sont réguliere et défini par une

structure en bande de H. Les lignes de controle de parité des matrices de Gallager sont

divisées en ensembles w, avec W—hgnes dans chaque série. Le premier ensemble de lignes
T

contient w,, nombre de ‘1’ consécutifs ordonnés de gauche a droite a travers les colonnes.

eme

(C’est-a-dire que pour i < Wﬂ ,1a i™® ligne n’a pas d’entrée nulle de la ((i —Dw, + 1)

jusqu’ala iwys™¢€ colonne).
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Tout autre ensemble de lignes est une permutation de colonne choisie au hasard de cet
ensemble premiere. Par conséquent, toutes les colonnes de H comportent une 'l1' entrée une
fois dans chacun des ensembles w,[27].

Exemple : Une matrice de control de parité régulieére (Gallager) M = 12 (w, = 3,w,. = 4)

est:
11110000000 07
000011110000
00000O0OO0O0OT1TTI1ITTI1T1
1010010 00100
H=(010000110001
000110001010
100100 100100
010001 010010
001010 00100 1

I1.3.3.2. Construction de MacKay et Neal

Une autre construction commune pour les codes LDPC est une méthode proposée par
MacKay et Neal. Dans ce procédé, des colonnes de H sont ajoutés une colonne a la fois de
gauche a droite. Le poids de chaque colonne est choisi pour obtenir la distribution correcte et
les emplacements des entrées non nulles dans chaque colonne choisie au hasard parmi les
lignes qui ne sont pas encore compléte [27].
Exemple : Une matrice de control de parité réguliere (MacKay et Neal) M = 12

(w,=3,w, =4)est:

= o
= o

)

Il
CorRPo0coOoCO R
o0 ooRO RmoPo
RO OoOORR,RoOC

Cr9r scor oo
PFoQPo . o900

11.3.3.3. Code LDPC Quasi-cyclique (QC)

Par rapport aux codes LDPC construits au hasard, les codes LDPC quasi-cycliques
(LDPC-QC) sont une catégorie de constructions structurées avec la circonférence d'au moins
6 qui peuvent étre encodés avec des registres a décalage. Les codes LDPC-QC sont bien
connus pour leur complexité de codage faible et 1'exigence de mémoire faible, tout en

conservant une forte performance de correction d'erreur [28].
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Les codes LDPC-QC sont caractérisés par leur matrice de contrdle de parité
comprenant des petits blocs carrés qui sont égaux a zéro, des matrices ou des matrices de
permutation circulantes [28], [29].

Soit un code LDPC-QC a de dimension (m X n) avec m et n des multiples de g, et soit
P! la permutation circulante q x q qui déplace la matrice identité I vers la droite i fois pour
tout entier i, 0 < i < q. Pour la simplicité de la notation, P désigne la matrice tous a zéros.

La matrice de contrdle de parité H est définie par :

pt1 pz pal(n—l) pin
az2(n-1) n

H = f’a“ P:azz v P PaZ: (IL11)
paml pamZ pam(n—l) pamn

Oua;; € {0,1, ...,q — 1,0}. H est a rang plein.
I1.3.4. Codage des codes LDPC

Quelles que soient leurs nombreux avantages, le codage des codes LDPC peut
constituer un obstacle pour les applications commerciales, car ils ont une grande complexité
de codage et du retard de codage. Le codage pour les codes LDPC comprend essentiellement
deux taches :

+ Construire une matrice de controle de parité creuse (sparce).

+ Générer les mots de code a l'aide de cette matrice.

I1.3.4.1. Codage conventionnel basé sur I’élimination de Gauss-Jordan
L'algorithme de codage classique est basé sur I’élimination de Gauss-Jordan et la
réorganisation des colonnes pour calculer le mot de code.
Semblable a la méthode générale de codage des codes en blocs linéaires, Neal a proposé
un schéma simple [30]. Pour un mot de code C donné et une matrice de contrdle de parité H
irréguliere de taille(/m x n), on partitionne le mot de code C en bits de message x, et des bits
de contrdle de parité p.

C =[x]|p] (I1.12)

Apres I’élimination de Gauss-Jordan, la matrice de controle de parité H est convertie en
forme systématique et ensuite divisé en une matrice A de taille m x (n — m) sur la gauche et
une matrice B de taille m x m sur la droite.

H =[A|B] (I1.13)
De la condition (II.8), nous avons :

A.xT +BpT =0 (11.14)
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Par conséquent,
pT =B 1AxT (IL.15)

Donc, (II.15) peut étre utilisé pour calculer les bits de contrdle sous la condition que
B soit non singuliére'.

D'une maniere générale, la matrice de contrdle de parité H ne sera pas une matrice
sparce apres le prétraitement. Ainsi, la complexité des procédés classiques pour le codage de
ce code LDPC est élevée.

I1.3.4.2. Codage par approximation triangulaire inférieure

La complexité des algorithmes de codage classiques est essentiellement proportionnelle
au carré de la longueur de code et devient un probléme important pour de grandes longueurs
de code. Pour résoudre ce probleme, Richardson et Urbanke [31] proposent un algorithme de
codage efficace pour des codes LDPC. Nous allons donner une description détaillée de cet
algorithme de codage dans ce qui suit.

L'idée est de faire une transformation de la matrice de contrdle de parité en utilisant
seulement la permutation des lignes et des colonnes de maniere a maintenir H creuses. Toute
matrice creuse arbitraire peut &tre converti en une matrice de contrdle de parité souhaitée

H avec une forme triangulaire inférieure approximative comme le montre la Figure 11.6.

-1 g m-g
-

m-g

l=

Figure I1.7: Représentation sous forme pseudo-triangulaire inférieure de la matrice H.

n

a) Algorithme de Richardson-Urbanke [31] :

Les étapes de cet algorithme se résument comme suite :
1. Effectuer la permutation de ligne et de colonne pour mettre H sous une forme triangulaire

inférieure approximative :

H

_[4 B T] (IL.16)

~lc D E

1 : 2 . . P3N . . .
Une matrice carrée est dite singuliére si elle n'est pas inversible.
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Ou A est de taille (n—m) X (m—g), B est de tailleg X (m — g) , T est une
matrice triangulaire inférieur de taille (m — g) X (m — g), Cestde taille(n — m) X g, D
est de taille g X g et enfin E est de taille (m — g) X g. Les g lignes de H sont appelés 1'écart
de la représentation approximative.

2. Une fois le format triangulaire supérieure T est obtenu, nous utilisons I'élimination de

Gauss pour vider E, ce-qui est équivalent a la pré-multiplication suivante :

(—EIT-1 (I)) (él g g) - (—ET‘I;lA +C —ET-]fB +D g)

(A B T
= (c ¢ 0) (IL17)
Ou I'on note
C’'=—-ET'A+C (I1.18)
D' =—ET 'B+D (I1.19)

3. Le codage

Considérons le mot de code C constitué¢ d'une partie x systématique et de deux parties
de parité P; etP,, avec les longueurs g et (m — g), respectivement. On applique la
condition H.xT = 0 au code C = [x P1 P2], nous obtenons :

AxT + BpT +Tp) =0 (I1.20)

Cx" +DPf +0P] =CxT + DPT =0 (I1.21)
Supposons que D est inversible, p1 peut étre trouvé a partir de (I1.20) :

P! = -D"'Cx" = =D Y(—=ET*A + O)xT (11.22)

Ou la faible densité de A, B et T peut €tre utilisé pour maintenir la complexité de cette
opération faible ; puisque T est triangulaire supérieure, P, peut-étre trouvé par :

P} = —-T~1(4x" + BPY) (I1.23)

Cette méthode est la plus populaire pour le codage des codes LDPC et elle a été adopté
par les IEEE 802.11n et les normes IEEE 802.16°. L'avantage de ces codes est leurs

constructions qui sont réalisée d'une maniere systématique qui diminue la complexité de

codage et abaisse la mémoire requise.
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I1.3.5. Décodage itératif des codes LDPC

Par rapport aux autres types de codes, le décodage des codes LDPC ne pose pas
autant de problémes pour les chercheurs que leur construction. Le travail le plus difficile est
de trouver les meilleures méthodes pour construire des codes LDPC efficaces[32] .

Un code LDPC peut étre décodé par plusieurs méthodes, telles que :

1. décodage avec des décisions fermes
+ décodage avec la logique majoritaire (MLG)
+ décodage avec basculement de bit (BF)

2. décodage avec des décisions pondérées
+ décodage basé sur la probabilité a posteriori (APP)

+ décodage itératif basé sur la propagation de la confiance (BP)

3. décodage mixte (ferme et pondéré)

+ décodage BF pondéré

La méthode MLG est la plus simple du point de vue de la complexité du
circuit.

La méthode BF demande un peu plus de complexité du circuit, mais elle donne
des meilleures performances d'erreur que la méthode MLG. Les méthodes APP et BP
donnent des meilleures performances d'erreur, mais nécessitent aussi une plus grande
complexité du circuit. Le décodage BP itératif représente un bon compromis entre les deux
caractéristiques.

I1.3.5.1. Algorithme de décodage par propagation de croyance (BP)

Pour décrire les algorithmes de décodage itératif des codes LDPC, nous utiliserons la
notation du tableau II.1.

Considérons un code LDPC (n,k) avec une matrice de contrle H de taille
(n — k) X n. Avec R = k/nle taux de codage. ¢ = (cy,Cy, ..., C,) désigne le mot de code.
Epet D’énergie binaire moyenne normalis¢ a 1. N, densit¢ moyenne du bruit.
r = (1,73, ... Iy) estle vecteur recu. z = (24, 2y, ... Z,) est le vecteur estimé obtenu a partir

der.
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s s = zHT
p]‘-Z Une probabilité a priori des mots de code transmis c_j = aouaestOoul
fja Une probabilité a posteriori (APP) de q}l = Pr(¢; = alry)

L(cp) Rapport de vraisemblance logarithmique (LLR), log ( fjo) /(D

qij Probabilité que le bit j de x est a, étant donné I’information de contrdle i.

La probabilité de contrdle i étant satisfaite si le bit j de x est considéré fixé a, et les

autres bits ont une distribution séparée donnée par qij.

Tableau 1 : Notation de message- itérative passant décodeurs LDPC

Le décodage par I’algorithme de propagation de croyance (BF) peut étre conduit soit
dans le domaine probabiliste soit dans le domaine logarithmique [33], [34], [35].

L'avantage d'utiliser des probabilités logarithmiques est qu'un produit de plusieurs
messages sera converti en une somme. Cela réduira la complexité du processus de décodage
étant donné qu'une somme est plus simple a mettre en ceuvre sur du matériel. Les deux
algorithmes de décodage ont des taux d'erreur binaire presque égale (BER).

a) Algorithme de décodage BP probabiliste :

L’algorithme est d’écrit comme suite :

Entrée : - Définir Une probabilité a postériori (APP) fjo et fjl pour chaque bit ¢;.

1 _ 1
i =P(q=1|5) =—= (I1.24)
1+e o2
fo=1-f} (I1.25)
Initialisation : - Initialisés les variables gjjet q7; aux valeurs f? et f;'

- Régler le compteur de boucle et le nombre maximum d’itérations iy, ,-

Traitement itératif :

1. Opération sur les lignes :
- Définir 8q;; = qf; — qj; et calculer pour chaque i, j:
6rij = ljrenayn; 0T (11.26)

- Puis définir : rj = %(1 +61yj) ety = %(1 — 813))
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2. Opération sur les colonnes :

- Pour chaque j eti et a = 0,1 mettre a jour :
a __ a a
a5y = ay fi* I17

Ol a;; est choisi de sorte que q;; + qj; = 1

3. Décision :

- Mettre a jour les probabilités q](-’et q} donnés par :

af = o ff* Tl
1 0
0, ailleurs

4. Teste de la parité :

-Si éHT = 0 alors donnée ¢ est arréter 1’algorithme.

5. Conteur d’itérations :

- Arréter sii > Ipgnalleral. .

b) Algorithme de décodage BP logarithmique

Les codes LDPC

11.27)

(11.28)

(11.29)

L'algorithme de décodage BP logarithmique [28] est une version améliorée de

l'algorithme BP probabiliste, en introduisant des rapports de vraisemblance logarithmiques

(LLR) qui réduisent la plupart des multiplications a des additions.

Nous définissons d’abord :

1(q) = log (% )

(11.30)

(IL.31)

(11.32)

(11.33)
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Entrée : Rapport de vraisemblance logarithmique (LLR) l(c]-) pour chaque bit

xj,j=1,...,n.

Initialisation : Pour un canal AWGN.

l(ql]) =1 (C]) = % (IL.34)

Traitement itératif :

1. Opération sur les lignes :

- De la réorganisation de 1'étape 1) dans l'algorithme BP probabiliste, nous avons :

1= 27 =Tljrenan(1 — aij7) (IL35)
- En utilisant :
Tanh |1 log <ffo/ fﬁ)] S (1136)
(LI35) est transformé en :
tanh (% I(r; )) = [Jtanh <% l (qijr)> (IL.37)

2. Séparation des l(qi]-) :

- Pour retirer les produits de (I1.37) nous définissons :

L(qij) = @i Bij (IL38)
aij = sign [l(qij)] (I1.39)
- Ainsi et aprés développement on a :
I(rij) = aij-d(Z ¢(Bi;)) (11.40)
Avec: p(x) = —thah [log (g) = log (zi:)]

3. Opération sur les colonnes :

- Pour la j¥™¢ colonne mettre a jour [

(qi;) = 1(c;) + Zjenpy LT ) (IL41)
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4. Décision :
1(q;) = U(c;) + Zjenco Urij)

s {1, I(gj)<0
J 0, ailleurs

5. Teste de la parité :

- Si ¢HT = 0 alors donnée ¢ est arréter I’algorithme.

6. Conteur d’itérations :

- Arréter sii > Ipgnalleral. .

I1.4. Conclusion

(IL42)

(11.43)

Dans ce chapitre, nous avons décrit les notions de base sur les codes LDPC et la

description de ces derniers par les graphes de Tanner, qui sont une représentation utile des

codes blocs linéaires et en particulier des codes LDPC.

Quelques méthodes de construction de ces codes ont été d’écrit tel-que les méthodes de

Gallager et de Makey and Neal.

Concernant le décodage des codes LDPC, nous cité plusieurs méthode de décodages et

détalais un décodage itérative basé sue I’algorithme de la propagation de croyance.

Le chapitre suivant sera consacré a 1’étude des performances d’une transmission MIMO

avec un codage canal LDPC.
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Chapitre III : Résultats de simulation

alll.1. Introduction

Dans les chapitres précédents nous avons introduit les notions de base des
communications numériques, nous avons étudié les antennes MIMO, la modulation multi-
porteuse OFDM et les codes LDPC.

Nous nous proposons dans le cadre de ce chapitre de présenter les simulations liées
aux codes LDPC pour une transmission MIMO dans un environnement MATLAB.

Dans ce contexte, on va montrer 1’influence du nombre d’antennes, du nombre de
trames, la variation du taux de codage, le codage Alamouti et le nombre d’itération de
décodage.

Le programme développé permet d’optimiser les signaux a la réception en

introduisant le codage Alamouti sur un codage LDPC.
I11.2. Présentation du systeme
Afin de simuler une chaine de transmission, un programme a été établi dont 1’objectif de
présenter le taux d’erreur binaire BER en fonction du rapport signal sur bruit SNR pour un

code LDPC avec et sans codage alamouti.

Le schéma de figure III.1, présente le systeme simulé sous Matlab :

: Codage
— - Encodage > Modulation ———— 28 .
alamouti
signal
z Signal Alamouti
S o

Canal de
sortie

USiajAey
[eued

Sydd

Signal Alamouti
démodulé recu
Data =

Décodage

Signal
regu

Décodage

Démodulation ;
alamouti

Figure III. 1 - Schéma bloc du systéme simulé sous Matlab.
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On a commencé par générer un message binaire qui est constitué d’'un nombre de
trames assez important, chaque trame contient 64800 bits(Data).

Ce flux de bits est par la suite codé (Data codé). Cette derniére rassemble un
codage source et un codage canal de type LDPC. Le flux codé est modulé pour étre adapté a
une transmission sur un canal.

L’étape qui suit la modulation est le codage Alamouti qui est un codage spatio-
temporelle par bloc, son objectif est d’atteindre la diversité (Signal alamouti).

On fait passée le signal par un canal de Rayleigh ainsi qu’un canal a bruit additif
blanc gaussien. Pour arriver a ’étape finale (Data regu), on fait les opérations inverses des

opérations précédentes (Décodage alamouti, Démodulation, et Décodage).

I11.3. Parametres de simulation et hypothese générales

Les parametres de simulations sont :
» le signal numérique émis contient différents nombres de trames (10, 100 et
700).

» Utilisation de modulation par déplacement de phase PSK d’ordre 4.

» les différents taux de codage (1/4 - 1/3 -2/5-1/2—-3/5-2/3 -3/4 -4/5-5/6 -
8/9 et 9/10).

» le nombre d’itération 1, 2,3 4, 5 et 50.

» Le SNR : rapport signal sur bruit, est variable suivant le cas de la simulation.

» le canal utilisé est composé d’un canal Rayleigh + AWGN.

» Le taux d’erreur binaire :

Nombre de bits erronés

BER=
Nombre de bits transmis

» Codage Alamouti.
» Nombre s’antennes (1x1, 2x1, 2x2 et 4x4).
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I11.4. Etudes des performances

II1.4.1. Transmission MIMO sans codage LDPC

Le but de cette partie est de donnée une base de comparaison pour la suite de 1’étude
portée sur I’insertion des codes LDPC a la chaine de transmission MIMO.

I11.4.1.1. Influence du systeme multi-antennes
Dans cette partie de simulation on va comparer les performances des systemes SISO,

SIMO, MISO et MIMO. Nous considérons pour cela les systtmes SIMO et MIMO a codage

spatio-temporel d’alamouti. La simulation porte sur le BER en fonction du SNR.

0 Performance du systeme multi-antennes
10 ¢ r r I I I I L
— Systéme SISO (1Tx, 1Rx) |2
— Systeme SIMO (1Tx, 2Rx) |]
.o — Systeme MISO (2Tx, 1Rx) il
0 Systéme MIMO (2Tx, 2Rx) %
10_2 \ ~~
s
Lu .
m
10° =
10"
10°" :
0 2 4 6 8

10 12 14 16 18 20

SNR (dB)
Figure IIL. 2 : Influence de I’ordre de diversité sur les performances du systéme.

La figure III.2 présente 1’influence de 1’ordre de diversité sur les performances du

systeme. Nous remarquons que les meilleures performances sont obtenues pour le systeme

MIMO (2x2). Nous constatons aussi que les performances obtenues pour le syst¢tme SIMO

sont meilleurs par rapport a ceux obtenues par le systeme MISO et SISO.
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Cette simulation montre clairement que l’augmentation du nombre d’antenne a
I’émission et a la réception apporte une amélioration en matiere du BER et par conséquent la
qualité de la transmission.

111.4.1.2. Influence du nombre d’antenne

Cette simulation est portée sur 1’influence du nombre d’antennes dans une transmission

MIMO.

0 influence de nombre d'antennes
10
1 T I — —
10 =
10°
nombre d'antennes 2*2
E 10-3 nombre d'antennes 3*3
a1 nombre d'antennes 4*4
10"
10°
10°"

-10 -8 -6 -4 -2 0 2 4 6 8 10
snr

Figure III. 3 Influence de nombre d’antennes du systéme.

Les résultats illustrés sur la figure II1.3, confirme la remarque précédente qui prédit une
amélioration des performances avec 1’augmentation du nombre d’antenne. Il faut juste
préciser ici, que pour le schéma MIMO (3 x 3) et (4 X 4) on utilise un codage OSTBC et
non un codage Alamouti qui est limité a un schéma (2 X 2).

Cette amélioration des résultats n’est pas sans inconvénients, et la plus grande

contrainte et I’augmentation de la complexité de I’émetteur et du récepteur.
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I11.4.2. Transmission MIMO avec codage LDPC

Cette partie présente les résultats de simulations pour I’intégration du codage canal
LDPC dans la chaine de transmission MIMO. Plusieurs parametres seront étudiés pour voir

leurs influences sur une telle transmission.
I11.4.2.1.Influence du codage LDPC sur les antennes MIMO

Nous considérons cette simulation une transmission MIMO avec et sans codage

LDPC. Le taux de codage utiliser est de %4 .

o influence de codes LDPC sur les antennes MIMO

10

10

sans codage LDPC
avec codage LDPC

[BEIEE!

10

BER

10

10

10 ° " - " - " " - -
-10 -8 -6 4 -2 0 2 4 6 8 10

Figure III. 4 : Influence de codage LDPC sur le systeme MIMO.

L’apport du code LDPC a une transmission est clair, puisqu’on remarque un recule de

plus de 8dB pour des taux d’erreur qui ne dépasses pas les 1072,
I11.4.2.2.Association du codage Alamouti et du code LDPC

L’intérét principale de cette simulation et de constaté 1’effet de la concaténation du code
LDPC au codage Alamouti.

Le schéma proposer pour cette simulation et le schéma MIMO (2 X 2), imposé par le
codage Alamouti, avec une modulation 4-PSK et un taux de codage LDPC égale a 2/3.
L’algorithme de décodage utilisé est I’algorithme BP itératif (section 11.3.5.1) avec un nombre

d’itération maximum égale a 5.
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influence de codage

10° ;
A \\ B o
10
avec alamouti
sans alamouti
10°
o
L
M
10°
10"
10—5 L

Figure III. 5 : Association du codage Alamouti et du code LDPC.

On peut clairement voir qu'un codage LDPC associé au codage Alamouti apporte une
grande amélioration. Pour un SNR de 10 dB, Alamouti/LDPC donne un taux d’erreur

de 1072, quand la transmission sans LDPC donne un taux d’erreur inférieur a 1071,

I11.4.2.3.Influence de taux de codage

Dans cette partie on analyse 1’effet du taux de codage sur les performances de la
concaténation du code LDPC et du codage Alamouti.

Le schéma de simulation est toujours MIMO (2 X 2) avec modulation 4-PSK et un
décodage itératif avec un nombre itération maximum égale a 5.

Il faut rappeler que le changement du taux de codage est opéré par une modification de

la dimension de la matrice H du code LDPC. Ces dimensions sont comme suite :
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Tableau II1.1 : Dimension de la matrice H.

Matrice H
Taux de codage
Nombre de lignes Nombre de colonnes
1/4 6480 64800
1/3 43200 64800
2/5 38880 64800
12 32400 64800
3/5 25920 64800

Les matrices H du code LDPC, utilisées ici, sont ceux employées dans la norme de la

télévision numérique DVB2.

0 influence de taux de codage
10 3

11—

10

10°

10

taux de codage:1/4:6480x64800
taux de codage:1/3:43200 64800 \
taux de codage:2/5:38880 64800
taux de codage:1/2:32400 64800 \

BER

0% taux de codage:3/5:25920 64800 \

10°

107t '

0 -8 6 4 2 0 2 4 6 8 10
snr

Figure III. 6 : Influence de taux de codage.

Les résultats illustrés sur la figure II.6 montre que les meilleures performances sont

obtenues pour un taux de codage de Y4 qui veut dire une matrice H(6480 X 64800).
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Chapitre III : Résultats de simulation

I11.4.2.4.Influence de nombre d’itérations

Comme on la déja cité dans le chapitre II et en début de chapitre, I’algorithme utilisé
pour le décodage du code LDPC est I’algorithme de propagation de croyance (BP). Cet
algorithme est un algorithme itératif qui utilise un certain nombre d’itérations pour estimer la
vraisemblance un symbole.

Le but de cette derniére simulation et voir I'influence que peut avoir ce nombre
d’itération sur les performances d’une transmission MIMO-LDPC-Alamouti. Pour cela on
utilise un schéma MIMO 2 X 2 avec deux différents taux de codage 1/4 et Y2. Les résultats

sont illustrés sur les figures I111.8 et I11.9

influence de nbre dfitération
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Figure I11.7 : Influence de nombre d’itération pour taux de codage 1/2.
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influence de nbre ditération
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nbre détérations 3
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107 nbre d'étérations 5
nbre d'étérations 50

BER

Figure III. 8 : Influence de nombre d’itération pour taux de codage 1/4.

On remarque clairement sur les deux figures que le taux d’erreurs binaires diminue avec
I’augmentation du nombre t’itération. Ceci été prévisible vu que I’augmentation du nombre
d’itérations affine I’estimation du symbole et donc diminue le nombre d’erreurs.

Cependant, I’augmentation du nombre d’itération ne peut étre infinie puisqu’il influx le
temps d’une maniere spectaculaire le temps calcule. Dans notre cas le nombre maximum

d’itération qu’on put utiliser est de 50, pour des temps de calcule qui dépasse les 6h.

II1.5.Conclusion

Dans ce chapitre nous avons étudi€é un systtme MIMO associé au code LDPC pour
minimiser le rapport signal sur bruit plus interférence au niveau de I’émission et de la
réception.

Les résultats obtenus montrent un apport considérable des codes LDPC aux
transmissions MIMO. Leur association avec un codage Alamouti augmente leurs

performances.

Toutefois, une étude sur la complexité qu’engendre I’intégration de ces codes dans

I’émetteur et le récepteur doit étre réalisée.
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Conclusion générale

Parvenu au terme de ce travail il nous est possible de dégager quelques conclusions sur
les travaux menés dans ce mémoire.

L’objectif du travail présenté dans ce manuscrit est I’étude de I’apport d’un codage
LDPC binaire a une transmission MIMO par son implémentation sous Matlab. Pour parvenir
a cela on a devisé notre étude sur plusieurs étapes.

Dans le premier chapitre, nous avons brievement expliqué la raison d’utilisation des
systemes multi-antennes dans la transmission numériques. Les canaux considérés dans ce
travail sont sélectifs en temps et en fréquence pour étre présentatif d’une transmission radio
dans un environnement multi-trajets. Les évanouissements peuvent quant a eux étre traités
en utilisant des techniques de diversités.

Par la suite, on a introduit la notion de transmission multi-antennes et les
problématiques qui lui sont associées.

Deux hypotheses sont développées pour cela, la premiere considere le multiplexage
spatiale qui introduit des multiples de données a transmettre sur les différentes antennes
d’émission sans ajouté de la redondance ; la deuxiéme approche consiste a exploiter la
diversité spatiale d’émission et de réception, il s’agit du codage spatio-temporelle en bloc ou
en treillis.

Nous avons aussi détaillé les récepteurs envisageables lors d’une transmission multi-
antennes pour un récepteur basé sur le forgage a zéro, est plus simple a mettre en ceuvre, ses
performances sont trop médiocres pour étre satisfaisantes ; tout comme le récepteur a
annulation successives d’interférences, enfin nous nous sommes attardé sur le détecteur
optimal basé sur le maximum de vraisemblance.

Par la suite nous avons présentées la technique de modulation multi porteuses (OFDM)
permettant, d’un c6té, de lutter contre les perturbations qu’entrainent ces canaux et, d’un autre
coté d’améliorer I’efficacité spectrale des systemes.

Le chapitre deux est principalement consacré a la présentation des codes LDPC (Low
Density Parity Check). Dans ce contexte, nous avons décrit dans un premier temps les
concepts de bases du codage source et du codage canal.

Par la suite, on a entamé 1’étude des codes LDPC, ou nous avons définir ces codes, leurs
méthodes de construction tel que la méthode de Gallager et la méthode de Mackay et Neal.

Nous avons aussi détaillé la procédure de codage pour de tels codes. En fin de ce chapitre
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nous nous somme intéressé aux algorithmes de décodage appliqué au code LDPC. Le plus
performant d’entre eux est 1’algorithme de propagation de confiance (BP) dans sa version
itératif. Néanmoins, cet algorithme n’est pas le moi complexe et ces performances dépondent
largement du nombre d’itérations utilisées pour le décodage.

L’objectif visé dans le troisieme chapitre, est I’association d’un codage LDPC a un
systtme MIMO. Nous avons présenté, dans ce cadre le systeme ainsi que les parametres
d’implémentation sous Matlab. Les résultats des simulations menées sont présentés dans ce
chapitre.

Plusieurs conclusions sont a tirés de ces résultats, la plus importante et que I’application
des codes LDPC apporte une réale amélioration des performances en mati¢re de taux d’erreur
binaire. Cependant, cela n’est pas sans inconvénients, puisque I’amélioration se fait au
détriment d’une augmentation de la complexité¢ des architectures des émetteurs et des
récepteurs.

Enfin, plusieurs perspectives peuvent €tre envisagées a la suite de ce travail
notamment :

- D’extension de cette étude aux codes LDPC non binaire, qui présentent une
meilleure performance que les codes LDPC binaire.

- L’association de la technique OFDM au systeme étudié dans ce mémoire.

- La considération ’association des codes LDPC a des modulations d’ordres plus

élevés pour améliorer les performances.
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Résumé

récepteur ont recu récemment une attention accrue en raison de leur capacité a fournir
de grandes augmentations de capacité dans un environnement sans fil avec
évanouissement.

I es systemes de communication utilisant plusieurs antennes a la fois a 'émetteur et au

D'autre part, les codes canal tel que le code de convolution, le code de Viterbi ou le code
LDPC ont été largement utilisés pour des modulations d'ordre élevé dans des
transmissions a entrer et sortie unique (SISO), pour atteindre une efficacité maximum. Parmi
tous, le code LDPC est probablement le plus prometteur, en raison de sa capacité a maximiser
les performances.

Dans ce travail nous nous intéressons a I’étude du potentiel de 1’association des codes LDPC a
une transmission MIMO. Dans ce contexte, nous étudions 1’optimisation du code LDPC ainsi
que la meilleur facon de le décodé pour un meilleur rendement dans un syst¢eme MIMO.

Abstract

have recently received increased attention due to their ability to supply large capacity

Communication systems using multiple antennas both at the transmitter and at receiver
in a fading environment.

Moreover, channel coding, how use different codes, such as convolution, code Viterbi code or
LDPC codes have been widely used for high-order modulations single input, single output
(SISO) transmissions to maximum efficiency. Among all, the LDPC code is probably the
most hopeful for its ability to maximize performance.

In this work, we investigate the combination potential of the LDPC codes and MIMO
transmission. In this context, we study the LDPC code optimization and the best way to
decoded it for greatest performance in a MIMO system.
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