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Résumeé

Cette thése se concentre sur 'amélioration conjointe dédaxité spectrale et de
I'efficacité en puissance de schémas de transmission par satellite. L'émergence de
nouveaux services et 'augmentation du nombre d’acteurs dans le domaine néces-
sitent de disposer de débits de plus en plus importants avec des ressources de plus
en plus limitées.

Les progrés réalisés ces derniéres années sur la technologie embarquée et dans le
domaine des communications numériques permettent de considérer des schémas
de transmission a plus haut@eacité spectrale et en puissance. Cependant, I'enjeu
majeur des schémas de transmission proposés actuellement reste de rentabiliser les
ressources disponibles.

L'étude développée dans cette thése explore les possibilités d’amélioration conjointe
de l'efficacité spectrale et de fiécacité en puissance en proposant la combinaison
de la modulation Cyclic Code-Shift-Keying (CCSK), dontflieacité en puissance
augmente avec I'élévation du degré de la modulation, avec une technique de mul-
tiplexage par codage de type Code-Division Multiplexing (CDM) pour pallier la
dégradation de I'gicacité spectrale liée a I'étalement du spectre induit par la mo-
dulation CCSK. Deux approches basées sur l'utilisation de séquences de Gold de
longueurN sont définies :
e une approche multi-flux avec un décodeur sphérique optimal en réception. La
complexité liee a I'optimalité du décodeur conduit a des valeufficieité spec-
trale limitées mais I'étude analytique des performances, vérifiée par des simu-
lations, montre une augmentation deffieacité en puissance avecflieacité
spectrale.
e une approche mono-flux justifiee par I'apparition de redondance dans les mo-
tifs résultant du multiplexage des séquences. L'approche mono-flux propose des
valeurs d'dficacité spectrale équivalente aux schémas retenus dans le standard
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DVB-S2 avec une amélioration de flcacité en puissance a partir d'un certain
seuil de rapport signal a bruit par rapport a ces schémas.
Par la suite, I'étude porte sur la transposition de plusieurs symboles de modulation
sur les porteuses d’'un systéeme OFDM et sur les bénéfices et avantages d’une telle
approche. Elle se conclut sur I'apport d’'un codage canal basé sur des codes par bloc
non binaires Reed-Solomon et LDPC.
La forme d’onde proposéeffoe des points de fonctionnement a haufigcacité
spectrale et hautdficacité en puissance avec des perspectives intéressantes. Dans
le contexte actuel, son application reste limitée par ses fluctuations d’amplitude
mais est envisageable dans un contexte de transmission multiporteuse, comme at-
tendu dans les années a venir.
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Abstract

This thesis focuses on jointly improving the spectrdiceency and the power ef-
ficiency of satellite transmission schemes. The emergence of new services and the
increasing number of actors in this field involve higher transmission rates with in-
creasingly limited resources.

Recent progress in the embedded technologies and in digital communications of-
fered to consider transmission schemes with higher spectral and pfiigeaney.
Nevertheless, the major current challenge consists in makfigeat use of re-
sources.

The study developed in this thesis explores the possibilities of jointly improving

the spectral and poweffiency by dtering a combination of the Cyclic-Code-

Shift Keying modulation (CCSK), which powefteiency increases with the degree

of modulation, with a multiplexing technique such as Code-Division Multiplexing

(CDM) to offset the deterioration on the spectri@ency due to the spread spec-

trum induced by CCSK. Two approaches based on the use of Gold sequences of

lengthN are defined :

e a multi-stream approach with an optimal receiver implemented through sphere
decoding. The complexity due to the receiver optimality leads to limited spectral
efficiencies but the study of performance, confirmed by simulations, shows an
increase in powerfgciency with spectralféciency.

e a single-stream approach justified by the appearance of redundancy in the pat-
terns following the sequences multiplexing. The single-stream apprdéais o
spectral éiciencies equivalent to the adopted schemes in the DVB-S2 standard,
with improved power ficiency from a certain level of signal to noise ratio com-
pared to those schemes.

Subsequently, the study focuses on the implementation of several modulation sym-

bols on the subcarriers of an OFDM modulator and the benefits and advantages of
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such an approach. It concludes with the contribution of cehnading based on
nonbinary block codes such as Reed-Solomon and LDPC codes.

The proposed waveformflers operating points with high spectrdtieiency and
high power éiciency with attractive perspectives. In the current context, its ap-
plication is limited by its amplitude fluctuations but is possible in a multicarrier
transmission context, as expected in the years to come.
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Introduction

Depuis les premiers lancements de satellites dédiés aux télécommunications dans les années
60, les besoins en termes de débit ont connu une croissance soutenue. L'apparition de nouveaux
services nécessitant la transmission d’images ou de vidéos en haute définition implique une
adaptation continuelle des normes dfudiion. Les systémes actuels sont régis par le standard
DVB-S2, évolution du standard DVB-S, destiné aux transmissions par satellite et développé par
le consortium européen DVB a partir des années 90. Les bandes de fréquence les plus adaptées
aux communications spatiales, entre 1 et 40 GHz, sont naturellement limitées en largeur et les
organismes de régulation n’en attribuent qu’'une bande encore plus limitée pour les besoins de la
diffusion, de I'ordre de quelgques centaines de MHz. On assiste a une saturation dans les bandes
de plus basses fréquences et une migration vers les fréquences plus hautes (bande Ka), avec
a la clé une largeur de bande attribuée aux télécommunications plus importante (supérieure a
2 GHz) et des technologies d’antenne plus performantes. L'amélioration des performances des
satellites et des techniques évoluées de traitement du signal favorisent I'émergence de schémas
de transmission a plus hautffieacité spectrale et en puissance permettant d’'augmenter la ca-
pacité globale des systemes. Cependant, la croissance continue des besoins et les limitations
en puissance et en bandes de fréquences conduisent a rentabiliser les ressources disponibles et
I'amélioration conjointe de I'icacité spectrale et de fiécacité en puissance reste une néces-
site.

Dans ce contexte, cette thése propose de travailler sur la modulation et d’explorer la combi-
naison de techniques a hautBaacité spectrale et de techniques a hafiteazité en puissance.
Cette approche est motivée par I'espoir d’améliorer le compromis global entre lesfieax e
cités par rapport aux solutions existantes.
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Organisation de la thése

Le premier chapitre replace, dans un premier temps, les motivations de cette these dans le
contexte des contraintes inhérentes aux communications par satellite. Les techniques a haute
efficacité spectrale et hautdfieacité en puissance mises en oeuvre dans la définition de la
forme d’onde sont ensuite présentées. La modulation Cyclic Code-Shift-Keying (CCSK) preé-
sente d’excellentes performances en termes de taux d’erreur binaire et une amélioration de son
efficacité en puissance avec I'élévation du degré de la modulation, contrairement a la majorité
des modulations classiques. L'amélioration déilbacité spectrale est étudiée par la combinai-
son de cette modulation avec une technique de multiplexage par codage de type Code-Division
Multiplexing (CDM). Enfin la présentation d’une technique de modulation sur porteuses or-
thogonales propice a une amélioration conjointe détacité en puissance et spectrale clét le
chapitre.

Dans le second chapitre, un état de I'art est réalisé sur les séquences d’étalement néces-
saires a I'implémentation des techniques décrites dans le premier chapitre. Des critéres de per-
formance sont définis, tenant compte de la longueur des séquences, du nombre de séquences
disponibles et de leurs propriétés d’autocorrélation et d’intercorrélation. Les conclusions du
chapitre renvoient a l'utilisation de séquences de Gold avec un format de multiplexage spéci-
fique.

Le troisieme chapitre présente plus en détail la modulation CDM-CCSK résultant de la com-
binaison du CCSK et du CDM. Une étude analytique des performances est réalisée proposant
une approximation des taux d’erreur symbole et bit pottéentes charges de multiplexage.

Les performances obtenues par simulation avec des récepteurs optimaux et sous-optimaux sont
également présentées.

Le quatrieme chapitre revient sur I'application d’'une modulation multiporteuse sur la forme
d’onde CDM-CCSK. En fiet cette derniére présente de fortes variations de puissance qui, du
fait de la présence d’amplificateurs introduisant des distorsions non-linéaires dans la chaine de
transmission, pénalise soffieacité en puissance. Les bénéfices et les contraintes d’une trans-
mission multiporteuse caractérisée par un fort rapport entre la puissance créte et la puissance
moyenne (PAPR) sont analysés ainsi qu’une technique de réduction du PAPR.

Les performances de la modulation proposée, établies dans le troisiéme chapitre et définies
par un taux d’erreur bit, présentent une décroissance en fonction du rapport signal a bruit plus
forte, a partir d’un certain seuil de bruit, que les modulations classiques retenues dans les stan-
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dards actuels. Cette caractéristique a motive le contenindquiéme chapitre autour de I'étude
d’'un codage canal adapté a la forme d’onde, avec pour objectif 'amélioration déisacies
en puissance globale.
Enfin dans un dernier chapitre, nous exposons nos conclusions et proposons certaines pers-
pectives de recherche dans la continuité du travail proposé dans cette these.

Publications

e Clément Dudal, Marie-Laure Boucheret, Marco Lops, Nathalie Thomas, and Mathieu
Dervin. Spectral and powefficient data multiplexing format based on code-shift-keying.
Communications Letters, IEEE5(7) : 695-697, July 2011.

e Clément Dudal, Nathalie Thomas, Mathieu Dervin, Marie-Laure Boucheret, and Marco
Lops. Multi-Carrier-Code-Shift-Keying modulation. Blobecom 2012 - Symposium on
Selected Areas in Communications (GC12 SADpheim, CA, USA, December 2012.
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Chapitre 1

Contexte et technologies de la fliusion par
satellite

Ce chapitre rappelle le contexte actuel des transmissions par satellite sur la voie aller en
mode difusion ainsi que certaines technologies appliquées dans ce cadre et sur lesquelles repose
cette thése. Les éléments justifiant les hypotheses de travail sont également présentés. D’autre
part, un rappel des normes actuelles déudion est &ectué afin de définir des éléments de
comparaison ultérieurs.

1.1 Contraintes et motivations

L'essor des systemes de communications et 'émergence de nouveaux services comme la
difftusion d'images ou de vidéos haute définition en temps réel conduisent les chercheurs a
développer et optimiser des systemes permettant le transfert de données a haut débit par satellite.
Le consortium européen DVB (Digital Video Broadcasting) a défini plusieurs normes autour de
la diffusion par satellite depuis le début des années 90 (DVB-S, DVB-S2, DVB-SH).

D’un point de vue fréquentiel, les systemes de transmission actuels utilisent des bandes
comprises entre 1 et 40 GHz dont les application§ygion télévision, téléphonie) et les pro-
priétés (atténuation atmosphérique, taille des récepteurs) varient selon la fréequence. Les bandes
de fréquence les plus basses (L, S, C, X, Ku, K entre 1 et 26 GHz) sont actuellement les plus
utilisées et sont proches de la saturation. De plus, les largeurs de bande allouées aux systemes
de télécommunications par satellite sont limitées (500 MHz pour la bande Ku et moins de 100
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MHz pour les bandes inférieures). La tendance actuelle estdailler sur la bande Ka qui

offre une grande largeur de bande9@ GHz en liaison descendante), plus adaptée aux nou-
veaux besoins en termes de capacftérte. A taille d’antenne fixée, les faisceaux générés dans
cette bande sont beaucoup plus directifs que dans les bandes de fréquence inférieures, I'énergie
est mieux concentrée et le spectre peut étre réutilisé de fagon intensive (sur des zones séparées
géographiquement). Grace a ces caracteéristiques avantageuses, la bande Ka a été proposée pour
les transmissions par satellite a haut détfiiamt par exemple, des services d’internet a desti-
nation des zones de territoire mal desservies par les infrastructures terrestres (zones blanches ou
grises). D’autre part, I'utilisation actuelle des réseaux d’acceés multimédia par le grand public,
caractérisée par un fort déséquilibre entre le trafic descendant vers I'usager (données, images,
son et vidéo) et le trafic remontant de l'usager, s’inscrit dans ce contextdfdsiati ou le

satellite a un véritable rble a jouer.

Conjointement a cette évolution, les progres réalisés ces derniéres années sur la technologie
embarquée a bord des satellites (amplificateurs, antennes, etc), sur la charge utile des lanceurs
(9.6 tonnes pour Ariane 5 ECA) et sur les terminaux en réception ont contribué a 'amélioration
des performances des systemes satellite, avec des bilans de liaison de plus en plus favorables.
Des schémas pludiecaces avec des modulations d’ordres élevés et des codes de plus faibles
rendements peuvent donc étre envisagés pour augmenf@albié spectrale. Les progrés en
communications numériques ont également permis d’augmenteffilegc#és en puissance,
autre ressource limitée, notamment avec les codes itératifs t@jrbo [DPC [33]. L'évolution
de la forme d’onde de la norme DVB-S (1994) vers la norme DVB-S2 (2003) illustre bien cette
tendance avec I'adoption de schémas de modulation d’ordres plus élevés et un codage LDPC
(voir partiel.2) pour un gain estimé de 30% sur la capacité du systeme.

Dans ce contexte-la et avec pour objectif 'amélioration dgsaeités en puissance et spec-
trale des systemes defldision par satellite, nous allons chercher a combiner des techniques a
haute dicacité spectrale et des techniques a hafiieagité en puissance. Cette approche est
motivée par I'espoir d’améliorer le compromis global entfigcacité spectrale effécacité en
puissance par rapport aux solutions actuel?sh. [

Les pistes de recherche se portent sur le Cyclic Code-Shift-Keying (CCSK) pificaléé
en puissance3p] [90] [91] [50]. Cette modulation présente d’excellentes performancéside
d’erreur et une amélioration de sofiieacité en puissance avec I'élévation du degré de la mo-
dulation contrairement a la majorité des modulations classiques (voir paBtieConcernant
I'efficacité spectrale, I'apport potentiel du multiplexage par codage tel que le Code-Division
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Multiplexing (CDM) (voir partiel.4) et le déploiement toujours plus large de techniques multi-
porteuses de type OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplexi&g)lans les systemes
de communication actuels et futurs (v@i6), nous ont incités a explorer ces voies.

1.2 Normes de dffusion par satellite

Les normes de diusion actuelles (DVB-S, DVB-S2, DVB-SH) nous serviront de point de
comparaison pour 'amélioration des performances. La premiére norme, définie pour de la dif-
fusion par satellite vers des terminaux fixes, est le DVB*§,[dont la premiere version fut
publiée en 1994. Elle a permis lafflision de la télévision numérique par satellite au grand
public. Elle utilise une modulation QPSK associée a un code convolutif suivi d'un entrelaceur
et d’'un code de Reed-Solomon. Sa popularité s’est largement développée dans le monde avec
plus de 100 millions de récepteurs déployeés. Apres une dizaine d’années de fonctionnement,
le développement de nouveaux services et besoins a conduit les instances de normalisation a
proposer en 2004 une évolution, le DVB-SZ]. Tenant compte des progrés technologiques
sur les performances des satellites, le DVB-S2 exploite les gains en puissance regue pour pro-
poser des schémas a plus hautacité spectrale que son prédécesseur, le DVB-S. Combiné
aux derniéres technologies de compression vidéo, le DVB-S2 rend possible une large plage de
nouveaux services commerciaux comme la HDTV (Télévision Haute Définition). Afin de ga-
rantir la qualité de service requise par leff@ientes applications et d’exploiter de facon plus
efficace les ressources spectrales, il adopte a la fois un codage et une modulation adaptatifs. En
effet, contrairement au DVB-S qui ne proposait qu’'un schéma de modulation de type QPSK, le
DVB-S2 propose une palette plus large de modulations (QPSK, 8-PSK, 16-APSK, 32-APSK)
permettant d’augmenter figcacité spectrale du systeme. Il inclut également un schéma de co-
dage canal de type LDPC (Low Density Parity Check) avec plusieurs rendements possibles
concaténé a un code BCH (Bose Chaudhuri Hocquenghem) de rendement proche de 1, beau-
coup plus puissant que celui proposé dans la norme DVB-S. Ainsi, un gain d’environ 30% est
observé sur les performances pour de feudion par rapport au DVB-S et la forme d’onde peut
évoluer de maniére dynamique en fonction des conditions de propagation. Cette adaptativité
se combine bien a des transmissions en bande Ka, tres dépendantes des variations météorolo-
giques.

Parallélement & I'évolution des normes dffuion vers des terminaux fixes et avec le déve-
loppement exponentiel des terminaux mobiles a partir des années 2000, le besoin d’'une norme
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de difusion adaptée a la mobilité s’est fait ressentir. La norme DVB-38} (Digital Video
Broadcasting for Satellite services to Handheld devices), développée a partir de 2007, est une
extension de la norme DVB-H2f] pour les systemes terrestres. Elle encadre les systemes de
radiodifusion hertzienne numérique par satellite destinés a une réception sur terminal mobile.
Elle tient compte notamment des contraintes liees a la mobilité et a I'environnement multi-
trajet des récepteurs et propose ['utilisation de 'OFDM pour le lien satellite afin de permettre
son intégration dans des réseaux sans fil hybrides terszdtrhite.

Dans le cadre de cette thése, I#&fwhion se fait vers des terminaux fixes donc seule la
comparaison avec le DVB-S2 sera retenue.

Le tableaul.l regroupe des points de fonctionnement définis dans la norni&2 E&/pour
différents schémas de modulaticodage. Lesféicacités spectrales sont données pour une lon-
gueur de trame de 64800 bits et sans symboles pilotes.

Modulation et rendement du codeEfticacité spectrale Es/NO (dB) requis
QPSK 14 0.49 -2.35
QPSK 12 0.99 1.00
QPSK 910 1.79 6.42
8PSK 35 1.78 5.50
8PSK 56 2.48 9.35
8PSK 910 2.65 10.98

16APSK 23 2.64 8.97
16APSK 56 3.30 1161
16APSK 910 3.57 1313
32APSK 34 3.70 1273
32APSK 56 4.12 14.28
32APSK 910 4.45 16.05

TasLe 1.1 — DVB-S2, EANO requis pour un Taux d’Erreur Paquet (TEP) de’J0anal AWGN)

1.3 Cyclic Code Shift Keying (CCSK)

Le Cyclic Code Shift Keying (CCSK)35] [ 91] est une forme de modulation basée sur I'éta-
lement de spectre par séquence direct flont les performances se rapprochent des modu-
lations orthogonales (MO$)-ary Orthogonal Signaling[50]. Ces modulations présentent la
meilleure dficacité en puissance possible et sont asymptotiquement optimales dans ce sens (voir
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[63], p. 125). Le CCSK utilise une fonction de bak@) et ses permutations circulairesh(ft)

pour moduler une fréquence porteuse. La fonction de base considérée est une séquence binaire
deN élements, ou chips. Afin de coder ldg bits, le modulateur CCSK utilise la séquence de
base et seNl — 1 permutations circulaires. Pour permettre la démodulation, la séquence de base
doit posséder une bonne autocorrélation cyclique, c’est-a-dire, que la fonction d’autocorrélation
doit posséder un pic central distinct et de faibles lobes secondaires. En supposant une synchro-
nisation parfaite, le récepteur va démoduler en corrélant le signal bruité recu avec la séquence
de base pour estimer la position du pic de corrélation. Cette position définit quelle permutation
circulaire a été transmise et permet de décoder la suite de bits associée. L'exemple proposé sur
la figure1.1lillustre ce point. La séquence de base utilisée est une ségaenGold 7] non
étendues de longueuN = 7 chips,s = [-1,+1,-1,-1,+1,+1, +1]. Le pic de corrélation
détecté dans les deux cas indique la séquence transnii&uak de shift) et &' (4 shifts).

bats d'information ——  séquence associee ——  correlation en réception

g
. B
000 (0 shiftty — [-1]1[-1[-1] 1[1[1]— ;‘
0

. .

o 2 4 B
g
B
_ 4
101 ¢4 shiftsy — 111 1[-1][1]-1]—s 5
0

-]
ba b
I
o

Ficure 1.1 — Principe de fonctionnement du CCSK

Pour cette modulation, chaque séquence, qui représente un symbole, est définie sur plusieurs
chips, le débit chip est donc plus élevé que le débit séquence ou débit symbole provoquant un
étalement du spectre. On définit le facteur d’étalement comme étant le rapport entre le débit
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chip et le débit symbole :

FE - débit chip _
débit symbole
Apres modulation, la bande du signal est élargie d'un fadtdtiet son niveau de densité
spectrale de puissance (DSP) diminuée du méme facteur. Pour cette raison, le CCSK a été
présenté comme une technique de transmission a faible probabilité d’intercegidjoCgs
considérations sont illustrées dans la pattié sur le multiplexage par codage, figurk$ et
1.7
En termes de performances, a partir d’'une longueur de séqiesua@sante N > 32), les
taux d’erreurs du CCSK coincident avec ceux d’'une modulation orthogobdledmme la
modulation FSK (Frequency Shift Keying). La figute2 compare les performances simulées
pour un systeme CCSK construit avec des séquences de Gold étendues de Idhguédr
avec les performances théoriques d’'une modulation MOS 64-aire et d’'une modulation 64-QAM
classique. On constate la similitude entre le CCSK et la modulation MOS avec des performances
nettement supérieures a celles de la 64-QAM.

(1.1)

CCSK, N=64

—+— CCSK N=64 simulation
— B — MOS 64-aire théorique

64-QAM théorique

0 1 2 3 4 5
Eb/NO [dB]

Ficure 1.2 — Probabilité d’erreur du CCSK, du MOS et d’'une 64-QAM.

A l'instar des systémes MOS, le CCSK voit sdfi@cité en puissance augmenter avec la
longueur des séquences utilisées. Cette propriété constitue la raison principale de notre intérét

10
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pour la modulation CCSK. Elle est illustrée sur la figird D’autre part, I'avantage du CCSK

par rapport au MOS réside dans la simplicité de sa mise en oeuvre. Il a été ndihméd le
traitement du CCSK ne nécessitait que quelques étapes basées sur la Transformée de Fourier et
son inverse dont il existe des algorithmes de calfitaces. Dans le cas général du MOS, la
détection est basée sur un banc de corrélateurs, plus lourd a implémenter.

CCSK pour différentes valeurs de N

—E—N=32
—+— N =256
N = 2048

TES

0 2 4 6 8 10
Eb/NO [dB]

Ficure 1.3 — Diminution de la probabilité d’erreur du CCSK avec 'augmentation de la longueur
N des séquences.

L'efficacité spectrale d’'un systeme CCSK est définie par

_logx(N)  logx(N)
STTEE TN

bit/s/Hz (1.2)

Comme pour tous les systemes basés sur I'étalement de spectre, elle diminue avec 'augmen-
tation du facteur d’étalement, donc avec la longudules séquences mais elle est supérieure a
celle des techniques d’étalement par séquence directe comme le DS-CDMA (Direct Sequence
- Code Division Multiple Access) utilisé par exemple en navigatigcboma = ﬁ bit/s/Hz par
utilisateur). C’est pourquoi, le CCSK a été proposeé et implémenté depuis 2010, dans le systéme
de géolocalisation par satellite japon&Z S S[73] afin d’augmenter I'éicacité spectrale du
systéme existant utilisant le DS-CDMA et ainsi développeffiéode service et la fiabilité de
I'information de positionnement.

11
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1.4 Code Division Multiplexing (CDM)

Il existe diférentes méthodes de multiplexage travaillant soit dans le domaine temporel
(Time Division Multiplexing ou TDM), soit dans le domaine fréquentiel (Frequency Division
Multiplexing ou FDM), soit par codage (Code Division Multiplexing ou CDM) comme illustré
par la figurel.4. Nous allons nous intéresser dans ce paragraphe au CDM.

puissance

tetngs
i fréquence

Ficure 1.4 — Techniques de multiplexage

Le multiplexage par codage permet a des sources d’'informatftgrelites de transmettre
simultanément et sur la méme bande de fréquence. Ceci est rendu possible par I'utilisation de
codes orthogonaux pour étaler chaque signal sur une large bande de fréquence commune a
toutes les sources. En réception, le code orthogonal approprié est utilisé pour retrouver chaque
signal. L'utilisation du CDM se justifie en prenant la formule de capacité définie par Shannon
[80] :

S
C= Blog2(1+ N—)

0]
L’étalement implique une transmission de I'information avec un tres faible rapport signal a bruit
(N%) mais une bande larg® qui justifie la capacité de transmission.

12
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La clé de ce type de multiplexage réside donc dans la techoigteement de spectrg ().
Elle se définit par les points suivants :

e chaque signal est transmis sur une largeur de bande plus grande que la bande minimum

nécessaire pour transmettre I'information.

e lalargeur de bande utilisée est définie par un code d’étalement indépendant de I'informa-

tion.

e le récepteur connait a I'avance les codes d’étalement utilisés pour retrouver I'information

a partir des signaux étalés.

e idéalement, les codes d'étalement sont orthogonaux afin de permettre au récepteur de

décoder chaque signal, ce qui implique une intercorrélation nulle entre deux codes.

Elle permet de fournir des communications fiables et sécurisées dans des environnements
multiutilisateurs. Elle est couramment utilisé dans les systémes satellite (GPS) ou comme me-
thode d’accés dans les réseaux sans fil ou de téléphonie mobile.

Un exemple simple illustrant le principe de I'étalement de spectre d’'un point de vue tempo-
rel et fréequentiel pour un seul utilisateur, est présenté sur la figGre

Les figuresl.6 et 1.7 détaillent les étapes de multiplexage et de démultiplexag€iM
synchrone. A noter que I'étape de désétalement en réception ne change pas la nature du bruit
additif Gaussien.

Le CDM permet donc de paralléliser des flux d’'information sur la bande passante et cela
se répercute au niveau de la capacité globale de transmission du systéme. Celle-ci dépend du
nombre de séquences superposables a facteur d’étalement constant et donc de leurs propriétés
et des algorithmes mis en oeuvre en réception.

13
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T, (durée d'un bit)

UL
L U

-

"
T. (durée d'un chip)

» Spectre large

temps proportionnel a R, = %

Ficure 1.5 — Principe de I'étalement de spectre par séquence directe

signal utilisateur 1 etalement de spectre
) L Densité de
Densité de Dva-nsﬂe de puissance
puissance puissance
ey e S multiplexage
signal utilisateur 2 N Signal transmis
Densité de Densité de
puissance puissance

Ficure 1.6 — Multiplexage par CDM
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Densité de Densité de Densité de
puissance puissance puissance
bruit
: : avec le code cmespondant}
N | démodulatenr pour lutilisateur 1
signal transmis kr signal regu T
brruit e

[——

[ Mnﬂtﬂdadiﬂ'érentda}

Ficure 1.7 — Démultiplexage par CDM

1.5 Forme d'onde CDM-CCSK

La modulation CCSK et le multiplexage CDM présentent une complémentarité qui nous
ont conduit a les combiner pour proposer une forme d’onde CDM-CCSK basée sur I'étalement
de spectre. L'objectif est de tirer profit de la bonricacité en puissance du CCSK tout en
cherchant a compenser la diminution défieacité spectrale avec 'augmentation de la longueur
des séquences par I'apport du multiplexage. Dans un contexteffdsial, I'information a
transmettre provient d’'une seule source. Elle est parallélisée en flux qui sont modulés par du
CCSK. En sortie du modulateur, I'information se trouve sous la forme de séquences d’'étalement
composeées de chips qui se somment de fagon synchrone pour former le signal a transmettre,
constituant I'étape de multiplexage par codage. Le choix des séquences d’étalement utilisées est
crucial pour le fonctionnement du systéme. Hiee elles doivent étre conjointement adaptées
aux besoins du CCSK (bonne autocorrélation) et du CDM (bonne intercorrélation). Ce point
est détaillé dans le chapitBet les détails de la forme d’onde dans le chagdre’efficacité
spectrale de la forme d’onde correspond a la sommeftiea@tés spectraleg; de chaque flux,
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1. Contexte et technologies de la ffusion par satellite

définie par I'équationX(.2). En prenant pour hypothése que tous les flux ont la méficaceité
spectrale (degré de la modulation CCSK identique), on a :

K
Nstot = Z Nsii
i=1

_ log,N
= N (1.3)

ouK représente le nombre de flux multiplexés. Le choix de sa valeur, a condition d’étre capable
de démoduler, permet de compenser le facteur d’étaledeBin imaginant que I'on puisse
trouver une famille de séquencefrant sifisamment d’éléments démodulables pour ako#

N, I'efficacité spectrale serait proportionnelle au nombre de permutations circulaires de chaque
séquence représenté par le terme Mgt comparable & des schémas classiques utilisés dans
les normes actuelle®9)].

1.6 Orthogonal Frequency Division Multiplexing (OFDM)

Les techniques de multiplexage sur porteuses orthogonales, appelées aussi techniques mul-
tiporteuses orthogonales, développées a partir des années 60 consistent a transmettre de I'in-
formation en la modulant sur plusieurs porteuses en méme temps. Elles sont particulierement
adaptées aux systémes comportant un canal sélectif en fréquence (e.g. canaux radiomobiles
terrestres) et ont depuis été incorporées dans plusieurs normes (IEEE 802.11 a, g, n, DVB-T,
DVB-T2, DVB-H, DVB-SH).

En OFDM, les porteuses sont dimensionnées de telle maniére que le canal sélectif en fré-
qguence originel ne soit plus sélectif sur chaque porteuse. Le choix des fonctions de base défi-
nissant ces porteuses assure qu’elles soient orthogonales entre elles, impliquant une élimination
des interférences entre les canaux de transmission correspondanfféwentis porteuses tout
en autorisant leur recouvrement (figur&a). Cela permet une diminution de la bande occupée
et donc une augmentation defifieacité spectrale par rapport a I'utilisation de canaux juxtapo-
sés (figurel.8b). D’autre part, I'utilisation des algorithmes rapidesTaansformée de Fourier
et de Transformée de Fourier inverse (AFFT) favorise la simplification de la conception des
émetteurs et des récepteurs conventionnels (pas de filtre et de modulateur séparés pour chaque
canal).

Le débit de transmission en OFDM reste inchangé par rapport a un systeme monoporteuse
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1. Contexte et technologies de la ffusion par satellite

a bande etfficacité spectrale équivalentes. Plutét que de transmettre sur une seule fréquence a
un débitRs les données sont transmises de maniere simultanée Sy pesteuses a un débit
RYN..

Recouvrement des porteuses

G

|
o
n

a

Fréquence
Porteuses juxtaposées

)

|

o

n

a

Fréquence

Ficure 1.8 — Spectre d’un signal sur porteuses recouvrées (a). Spectre d’'un signal sur porteuses
juxtaposées (b)

Les avantages de 'OFDM sont principalement exploitables dans le cadre de canaux mo-
biles sujets a des interférences et des évanouissements liés aux multitrajets. Le regain d’intérét
actuel pour son utilisation dans un contexte satellite, est lié au développement potentiel de
réseaux hybrides satelliterrestre pour des communications mobiles tel que le 4% [[2]

[5]. Pour des communications vers des terminaux fixes, il y a téréhsi 'TOFDM permet

un meilleur compromis bandmiissance que les modulations monoporteuses utilisées actuelle-
ment. Il a été montré dan8§] qu'un gain potentiel enfécacité spectrale était possible dans

un canal AWGN, en réduisant la taille du préfixe cyclique par rapport a une forme d’onde
DVB-S2 monoporteuse. Cependant, 'OFDM présente un rapport puissance créte a puissance
moyenne (Peak-to-Average-Power Ratio ou PAPR) qui peut étre important et impose d’opérer

17



1. Contexte et technologies de la ffusion par satellite

I'amplificateur a bord du satellite en deca de son point derattun, (du moins en I'absence
de techniques de réduction), ce qui se traduit par une diminution potentiellefisateé en
puissance. Par ailleurs, 'OFDM est trés sensible aux erreurs de synchronisation en fréquence
et en temps. Les erreurs résiduelles tolérées sont plus faibles qu’en monoporteuse.

Dans le cadre de cette these, et pour des raisons qui seront exposées en détail par la suite,
nous explorons I'application de TOFDM a la forme d’'onde CDM-CCSK présentée dabice
ce chapitre. ConcréetemerR,sommes de séquences en sortie du CDM composéNsctigs
chacune sont modulées Ny = N x P sous-porteuses. L'impact sur la distribution de la puis-
sance du signal modulée en CDM-CCSK ainsi que la réduction de la complexité a I'émission et
a la réception grace a l'utilisation des algorithmes HFHT sont des éléments justifiant cette
voie de recherche. Nous développons plus en détails ces points ainsi que les contraintes liées a
I'utilisation de 'OFDM dans les chapitreet 4.
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Chapitre 2
Etat de I'art sur les séquences d’étalement

Ce chapitre propose un état de l'art sur les séquences adaptées a I'étalement de spectre. Des
détails sur leur construction, leurs propriétés de corrélation et leur disponibilité sont également
donnés §2] [79] [40] [32]. Un bilan sur les choix opportuns de séquences dans nottexten
conclut le chapitre.

2.1 Introduction

Afin d’étre exploitables dans un contexte CDM-CCSK (voir chap8yeles séquences
doivent remplir certains critéres dont deux propriétés essentielles :
e chaque séquence de I'ensemble doit étre facilement distinguable d’'une version temporel-
lement décalée d’elle-méme.
e chaque séquence de I'ensemble doit étre facilement distinguable des autres séquences de
'ensemble et de leurs versions temporellement décalées.
La premiere propriété est prépondérante pour I'application de la modulation CCSK. Idéa-
lement, I'autocorrélation devrait présenter un pic de corrélation valasdrrespondant au dé-
calage temporel de la séquence et étre nulle partout ailleurs. En pratique, comme décrit dans la
suite de ce chapitre, I'autocorrélation aura des valeurs secondaires non nulles et ce qui importe
alors, est que ces valeurs soient bornées et que le rapport entre cette borne et le pic de corrélation
soit le plus faible possible.
La deuxieme propriété est nécessaire pour la combinaison du CCSK avec du CDM. Lin-
tercorrélation d’'une séquence avec une autre ségquence n’étant pas une version temporellement
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2. Etat de I'art sur les séquences d’étalement

décalée d’elle-méme devrait idéalement étre constantellet @eci est possible pour des sé-
quences parfaitement orthogonales comme celles de Walsh-Hadarpfdq (p.112) mais

impose une condition restrictive sur le nombre de séquences possibletet-il B’existe au

plus queN séquences orthogonales de longuBumDe plus, les permutations circulaires de

ces sequences orthogonales conduisent a d’autres séquences de I'ensemble et il n’est donc pas
possible de les discerner. Nous allégeons donc la condition d’orthogonalité et considérons des
ensembles dont les fonctions d’intercorrélation de séquences pourront prendre des valeurs non
nulles, pourvu qu’elles soient bornées et, comme pour I'autocorrélation, faibles devant la lon-
gueur des séquences.

A ces propriétés, doit étre ajoutée une contrainte sur le nomMhie séquences disponibles
hors permutations circulaires. Eiffet, comme présenté dans le chapitrepartie 1.5, I'idée
sous-jacente de la forme d’onde est de compenser le facteur d’étaldhpantdu multiplexage
(voir équationl.3) puis de profiter des permutations circulaires de chaquess@gLpour carac-
tériser I'dficacité spectrale. En conséquence, afin d’évaluer le nombre de séquences disponibles
pour le multiplexage, dans le sens sommables en émission puis discernables en réception, nous
comparerons la taille de 'ensemiig a la longueur des séquendgsNous déterminons ainsi
I'efficacité spectrale de chaque famille sachant qu’ensuite chaque séquence plrnolesit
N — 1 permutations circulaires.

Il existe plusieurs familles de séquences a priori bien adaptées a la forme d’onde CDM-
CCSK que nous allons détailler. Mais auparavant, il est nécessaire de définir les fonctions
d’autocorrélation et d’intercorrélation qui permettent d’évaluer les propriétés tésedies
séquences.

La corrélation est une mesure de la dépendance d’un signal avec un autre ou de la dépen-
dance d'un signal avec lui-méme. Pour des séquences numéfggpes{b,}, de périodeN, la
fonction d’intercorrélation discréte non normalisée est définie par :

N-1
Re(r) = ) anbnr. €N
n=0
et la fonction d’autocorrélation discréte non normalisée par :

N-1

Rac(7) = Z anan_r, T € N.
n=0
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2. Etat de I'art sur les séquences d’étalement

Les séquences étant périodiques les fonctions de corr&dgtieuvent étre calculées sur une
seule période. Dans ce cas, sil'indice 7 > N, il est réduit modula\.

2.2 Seéquences de longueur maximale

2.2.1 Définition et construction

Les séquences de longueur maximale, aussi appelées M-séguences, sont des séquences bi-
naires périodiques pseudo-aléatoires obtenues a partir d’un registre a décalage bouclé linéaire,
ou LFSR (Linear Feedback Shift Registef¥[[32], p.81. Chaque sortie du registre correspond
aun élément, ou chip, de la M-séquence. La valeur du chip résulte d’'une combinaison des va-
leurs du registre définie par un polynéme primitif, nommé polynéme générateur. La lomgueur
de la M-séquence est donnée par le degdé polyndme générateuN = 2"—1. Le registre est
initialisé avec une séquence aléatoire qui doit étfiédinte de la séquence nulle correspondant
a tous les chips a 0. Un exemple de construction poer5 etp(x) = x° + X% + 1 est présenté
sur la figure2.1

M
>

/

15 r3 > 2 > n {a}

v

A4
R
4

Ficure 2.1 — Exemple de registre a décalage pout 5

En prenant une initialisation du registre "tout a 1”, la séquence suivante est obtenue aprés
31 mises a jour consécutives du registre :

{a,} =[0011010010000101011101100011111]

Il est prouveé qu’il existe des polyndmes générateurs pountobDies exemples issus d&]
(p.416) sont donnés dans le tabl&ali
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2. Etat de I'art sur les séquences d’étalement

Degré du polynéme (m) Longueur de séquence (N)polynbme générateur

2 3 X2+ x+1

3 7 XX+ x+1

4 15 X+ x+1

5 31 X+ x+1

6 63 X+ x+1

7 127 X'+ x+1

8 255 X+ x3+x+1
9 511 X+ xt+1

10 1023 X0+ x3+1

11 2047 xT+x2+1

12 4095 X0+ xt+x+1

TasLe 2.1 — Exemples de polyndmes générateurs pditéréintes longueurs de M-séquences

2.2.2 Propriétés

Les séquences de longueur maximale, ou M-séquences, ont les propriétés sudzhntes [

e Une permutation circulaire d’'une M-séquence est aussi une M-séquence.

e La somme modulo 2 d’'une M-séquence avec une permutation circulaire d’elle-méme
donne une autre permutation de cette M-séquence.

e Une M-séquence posséede toujours un '1’ de plus que de '0'.

e Une M-séquence est de longueur (ou péridde) 2™ — 1.

e Une M-séquence de périodie échantillonnée tous ldschips,| un entier compris entre
1 et N, donne une séquence de périddte= N/pgcdN, 1), pgcd signifiant plus grand
commun diviseur.

e La fonction d’autocorrélation d’'une M-séqueneg} est définie par

N pourr=0(modN

Rac(r) = { ~1 pourt0(modN

e LintercorrélationR(7) de deux M-séquences distinctes peut prendre des valeurs élevées
par rapport au maximum de I'autocorrélation de chacune (jusqu’a 70% du pic) ce qui est
préjudiciable pour la détection si I'on souhaite les superposer dans un schéma CDM.

La figure2.2montre I'autocorrélation et I'intercorrélation pour deuxsdquences de longueur
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2. Etat de I'art sur les séquences d’étalement

N = 31. On voit sur cet exemple particulier, I'importance des pics d’intercorrélation par rapport
a celui de lI'autocorrélation.

M-séquences, longueur N=31
35

T T
—+— Intercorrélation
Autocorrélation |

30

<X
W
s

25

20

151

101

/\ﬁ.m i
Y

5 10 15 20 25 30 35

Ficure 2.2 — Autocorrélation et intercorrélation de deux M-séquences de londlueld1

Le tableaw2.2 regroupe des caractéristiques de M-séquences en fonctidagia du po-
lynédme générateur. Chaque polyndme donne une M-séquence dont on peut prendre ensuite les
N —1 permutations circulaires pour former un ensemblBl dé-séquences. Le nombre de poly-
ndémes diférents disponibles va donc définir la capacité de multiplexage et donc de compensa-
tion du facteur d’étalement (voir partie5, équation {.3)). On définit la pénalité sur I[f&cacité
spectralens (derniere colonne du tableau) comme le rapport entre le nombre de polynédmes
disponibles et la longueur des séqueniesSi I'on prend I'exemple den = 3, on voit qu'il
n'existe que 2 polynémes pour un facteur d’étalement de 7. La pénalité Sioaaité spectrale
vaut 2/7 = 28.6%. La compensation du facteur d’étalement n’est pas complete au détriment de
I'efficacité spectrale finale qui vaudja= &7@’27 = 0.286x log, 7.

On constate que les séquences de longueur maximales présentent deux inconvénients ma-
jeurs pour I'application qui doit en étre faite. Le nombre de polynémes et donc de M-séquences
est faible par rapport au facteur d’étalement et comme expliqué dans I'exemple précédent il
ne permet pas de compenser totalement I'étalement. D’autre part, les valeurs d’intercorrélation
sont élevées par rapport a la longueur des séquences et sont incompatibles avec les besoins du
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2. Etat de I'art sur les séquences d’étalement

Nombre Intercorrélation| % Pic autocor- _, .,
m N N o Pénalité sups
polyndmes max rélation
3 2 5 71% 28.6 %
4 | 15 2 9 60% 133%
5| 31 6 11 35% 194 %
6 | 63 6 23 37% 9.5%
7 | 127 18 41 32% 14.2 %
8 | 255 16 95 37% 6.3 %
9 | 511 48 113 22% 9.4%
10| 1023 60 383 37% 5.9%
11| 2047 176 284 14% 8.6 %
12 | 4095 144 1407 34% 35%
TasLE 2.2 — Caractéristiques des M-séquences
multiplexage.

2.2.3 Paires préférées

Au sein d’'une famille de M-séquences de longuduil est possible de trouver des couples
de séquences qui ont une faible intercorrélati®g [32]. Ces couples sont appelés "paires
préférées” et vérifient les conditions suivantes :

e soit{a,} une M-séquence générée par le polynéme irréducfipte de degrém avecm

non divisible par 4 et une racine dd (x).

e soit{b,} une M-séquence générée par le polyndme irréductjplede degrém avecm

non divisible par 4 et tel que

@™+ est une racine dg(x) si m impair
-2)/2 ; i i
™1 est une racine dg(x) si m pair

alors{a,} et{b,} forment une paire préférée dont I'intercorrélatRg(r) a la propriété sui-

vante :
IRe(7)] < 2M™W/2 + 1 si mimpair

IRc(7)] < 2™2/2 4+ 1 sim pair et non divisible par 4

Un exemple de l'intercorrélation des deux séquences d’une paire préférémpobrest
visible sur le figure2.3, a comparer a celle de M-séquences classiques. Les polyniitisss
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2. Etat de I'art sur les séquences d’étalement

sontf(X) = xX° + x> + x+ 1 etg(x) = x° + X2 + 1. La valeur absolue de l'intercorrélation est
bornée par 9.

M-séquences, longueur N=31

35

T T
Autocorrélation
Intercorrélation paire préférée ||
Intercorrélation M-séquences

10 15 20 25 30 35

Ficure 2.3 — Autocorrélation et intercorrélation d’une paire préférée de longueuBl

Construction des paires préférées |l existe des tables comportant des polyndémes générateurs
de paires préférées mais une méthode existe pour les générer a partir d'une M-séquence donnée
[38] [39]. Dans le cas oim n'est pas un multiple de 4, $a,} est une M-séquence alors la
séquencgb,} échantillonnée a partir d@,} avec une période de= 2™Y/2 + 1 si m impair,
| = 20™2)/2 4 1 sim pair, est aussi une M-séquence et forme une paire préféréggvec

Exemple :m = 5, M-séquence générée avh®) = X° + x> + 1,1 =9

9 chips
a(n} 1101001 0010101 1D11DDD1CM11

b(n)=0011100001101010010001011111011

Ensemble connecté maximal Un ensemble de M-séquences dont chaque paire de séquences
forme une paire préférée est appelé ensemble connecté maximMdamal Connected Set
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2. Etat de I'art sur les séquences d’étalement

(MCS) [36]. lls ne constituent pas une famille directement explogahl la taille des MCS,
comme le montre le tabled3. Cependant ils servent de base a la construction des séguence
de Gold.

m N taille du MCS
3 7 2
4 15 0
5 31 3
6 63 2
7 | 127 6
8 | 255 0
9 | 511 2
10| 1023 3

TasLE 2.3 — Caractéristiques des MCS

2.3 Sequences de Gold

Il est intéressant, voire nécessaire, d’avoir a disposition de larges ensembles de séquences
possédant les mémes propriétés de faible intercorrélation tels que les paires préférées (cf par-
tie 2.2.3. Les séquences de Gold, proposés par R. Gold en 188,7regroupent de bonnes
propriétés d’intercorrélation et un grand nombre de séquences pour une longueur donnée.

2.3.1 Définition et construction

Un ensemble de séquences de Gold peut étre généré a partir de n'importe quelle paire pré-
férée de M-séquences. Celle-ci est obtenue a partir d’'une M-séquence et d’une version échan-
tilonnée de cette M-séquence (voir paragraphe construction des paires préféréeg, 2artie

Définition  Soient{a,} et {b,} deux M-séquences formant une paire préférée de péNode
2™ — 1 généreées en utilisant la méthode décrite préecédemment. Lensemble

G(ab)={abaebaeThaeT?h,. ..,aeT" bl (2.1)
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2. Etat de I'art sur les séquences d’étalement

est un ensemble de Gold contenikht N+2 = 2™+1 séquences de périotle T est I'opérateur
de permutation circulaire qui décale la séquence d’un chip vers la gaugheset’opérateur
XOR.

Construction Il existe deux méthodes pour construire des séquences de Gold de période
N = 2M-1, les deux basées sur I'utilisation d’une paire préférée et d’'un registre a décalage bou-
clé. La premiere génére les séquences en utilisant directement le polyiigme f1(x) f2(x),
produit des deux polyndmes générateurs de la paire préférée. Avec la seconde méthode, plus
couramment utilisée, les séquences sont générées a partir de la paire préférée en décalant et
additionnant les chips comme dans la définition donnée dafs (

On remarque que si le degré des polyndmes de la paire préféréeadsts le degré du
polyndme générateur des séquences de Gptil est 2n mais la période des séquences sera
N = 2™ — 1. Les séquences de Gold ne sont donc pas des séquences de longueur maximale
(degré def (x) différent de log(N + 1)).

La figure2.3.1lillustre les deux types de générateurs possibles pour dessées de lon-
gueurN = 31 (m = 5). Les polyndmes formant la paire préférée sofi(x) = x° + x*> + 1 et
fo(X) = X® + X + X3+ x2 + 1 pour donnerf(X) = x+ x° + X8 + X0 + x° + x® + 1. Le premier
montage utilise directemerii{x) tandis que le deuxiéme utilidg(x) et f5(X).

(e T (Pe—Tie e

L I' N L I' jj"
N -~
rig ro * rg > r7 * rg ra == r4 r3

Sequence de Gold, N=31, montage 1

<
r4—l'rsttr2—-‘-r1

:
'

rl > {3}

£,() L
rs

£ (x)

L J

r4 > r3 * rl

Sequence de Gold, N=31, montage 11
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2. Etat de I'art sur les séquences d’étalement

2.3.2 Propriétés des séquences de Gold

En adoptant le mappin@ — -1, 1 — +1) pour les chips des séquences, Gold a montré
[37] que
e l'intercorrélationR(7) et I'autocorrélation hors pic maxim&l,.(r) (r # 0) prenaient
seulement trois valeurs pour n’importe quelles séquences prise&¢at3 :

-1, —1—2”72, —1+2"”72, pour m= 2 mod4)
~1, -1-2"%, -1+2", pour m=1mod2)

e Le maximum de corrélatioRy,qx vaut 1+ 2L(m2)/21,
e Une permutation circulaire d’une séquence de Gold est une séquence de Gold. Ainsi,
chacune dekl+2 séquences dg(a, b) donneN—-1 permutations pour former un ensemble
final de taille (N + 2) x N.
e Ladifférence entre le nombre dd et le nombre de 1 vaut au maximutiZ. — 1.
Considérons maintena@t(a, b) = {a, aob,aeThaeT?,...,as T'\"lb}. On peut mon-
trer (voir annexes.4) que le produit scalaire de deux séquencé&&mdintes prises dar'(a, b)
définies dang—1, 1} vaut toujours-1. Ainsi G'(a, b) comporteN + 1 séquences équidistantes
(d = v2(N + 1)). Cette propriété sera importante pour le choix des séquences a utiliser et pour
la construction de la forme d’onde (cf par8el).

Exemple de séquences de Gold :Pourm = 5, L'ensembleG(a, b) comporte 33 séquences
de longueulN = 31. Chacune donne 30 autres séquences. L'ensemble final comporte donc
33x31=1023 séquences. Les valeurs de corrélation, visibles sur la #ggrgont-9, -1, 7.

Les séquences de Gold regroupent les propriétés nécessaires a leur utilisation pour la forme
d’onde CDM-CCSK : des valeurs de corrélation limitées et une tilil#ensemble Iégérement
supérieure .

2.3.3 Séquences Gold-like

Quandm = 0 mod4), il n’existe pas de paire préférée et donc pas de séquence de Gold
pour cette longueur. Néanmoins, il est possible de trouver des M-séquences qui permettent la
construction de séquences avec faible intercorrélation.
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Autocorrélation a Autocorrélationa O b
40 40
30 30
20 20
10 10
0 0
-10 -10
0 10 20 30 0 10 20 30
Interocorrélation (a,a O b) Interocorrélation (a O T2b,a 0 b)
40 40
30 30
20 20
10 10
=l WM o
-10 -10
0 10 20 30 0 10 20 30

Ficure 2.4 — Autocorrélation et intercorrélation de séquences de Gold de lonjue®1

Construction Posonsn= 0mod4)etl = 1+ 2"7°. Soit{a,} une M-séquence de périobtle=
2m—1 générée pafy(x) et{bi?}, k = 0, 1,2, le résultat de la décimation déa parl. D'apres les
propriétés des M-séquences, !bg)} sont des séquences de péridde= N/pgcdN, 1) = N/3.
L'ensemble

Gl(a,b)={a, a®b®, aeTh? asoT?®, ..., aeTV-1pO;
aob®, aeTHY, aeT2®, ..., aeTV-1HW: (2.2)
aob?, aeTh?, aeT20@, ..., ao T'\'"lb(z)}

forme un ensemble d&l = N + 1 séquences Gold-like de longueNir Pour le calcul dea @

Tib®, les séquenced’} sont prises de longuedt en répétant 3 fois le motif. Lintercorréla-

tion R¢(7) de deux séquences @4 (a, b) prend ses valeurs dans I’ensem{bié, —1-2" —14+2%, 172
et son maximunRyay Vaut 1+ 2% comme pour les séquences de Gold, d’ou I'appellation.
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2. Etat de I'art sur les séquences d’étalement

Exemple : Pourm = 4, LensembleGL(a, b) comporteM = 16 séquences de longuair=

15. Chacune donne 14 autres séquences par permutations circulaires. Lensemble final comporte
donc 16« 15 = 240 séquences. Les valeurs d’intercorrélation et d’autocorrélation hors pic
maximal sont visible sur la figura.5 et valent{—1, -9, 7, -5, 3}.

Autocorrélation a 0 b©@ Autocorrélation a 0 b®
10 10
0 0
-10 -10
0 5 10 15 0 5 10 15
Intercorrélation (a,a O b(l)) Intercorrélation (a O sz(z),a O b(o))
10 10
NSV ]
-10 -10
0 5 10 15 0 5 10 15

Ficure 2.5 — Autocorrélation et intercorrélation de séquences Gold-like de longueuts

2.4 Seéquences de Kasami

La famille des séquences de Kasami est un autre ensemble de séquences binaires possédant
de bonnes propriétés de corrélations. Elle se compose de deux sous-familles : 'ensemble petit
(Small Set[51] et 'ensemble largel@arge Sex[78] [79].
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2. Etat de I'art sur les séquences d’étalement

2.4.1 Ensemble petit

Construction La construction de I'ensemble petit de Kasami s’apparente a celle des sé-
guences Gold-like en prenant une M-séquejagede degré pairri = 0 mod2)), de longueur

N = 2™ — 1 et une période d’échantillonnabe 1+ 2%. On définit{b,} comme étant le résultat

de I'échantillonnage déa,} parl. D’apres les propriétés des M-séquendébg, est de période

N' = som = @ENEEA) w2 _ 1, 'ensemble
Ks@b)={aaebaeThaeT,....ae T*" | (2.3)

est 'ensemble petit de Kasami. Il contiedt = 2™2 séquences dont I'intercorrélatid.(r)

et l'autocorrélation hors pic centr&.(7) (r # 0), prennent leurs valeurs parmi les trois de
I’ensemble{—l, —1-2m2 14 2’“/2}. Le maximum de lintercorrélatio,ax vaut 1+ 2™?2

ce qui représente grossierement la moitié du maximum pour les séquences de Gold. Si les
propriétés de corrélation semblent intéressantes, la valeht st petite devanil et comme

pour les paires préférées, il s’agit d’un critére limitant pour la sélection de cet ensemble. Une
étude plus approfondie des propriétés n’est donc pas nécessaire.

2.4.2 Ensemble large

En étendant la logique de construction des séquences Gold-like et de 'ensemble petit de Ka-
sami, on peut construire I'ensemble large de Kasami. Pour cela, on considére une M-séquence
{an} et deux périodes d’échantillonnabet!’ : | = 1 + 21(™2/2 gt|” = 1 + 2™2, On obtient la
séquencefh,} (resp.{c,}) en échantillonnarta,} avecl (resp.l’).

Sim= 2 mod4), 'ensemble large de Kasami est donné par :

K(a.b,¢) = {G(a.b). G(a.b) @ ¢, G(a.b) @ Tc.G(a. b) © T%c. ... G(a. b) & T?"" ¢ (2.4)
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2. Etat de I'art sur les séquences d’étalement

Sim= 0 mod(4), 'ensemble large de Kasami est donné par :

K@@ b.c)={ Gl(ab), Gl@abec ..., GL@abeT?
b9ec, bYeTe ..., bOeTE* B3I
bYec, bYeTc ., bW T(Zm/z—l)/3—1c; (2.5)
b@@c, bdeTc ..., bDeT@ A1)

ou G(a, b) et GL(a, b) sont les ensembles définis dans les équattohst 2.2 Concernant
la taille des ensembles, pour= 2 mod4), K_(a, b, ¢) contientM = 2™2(2™ + 1) séquences
et pourm = 2 mod4), K_(a, b, c) contientM = 2™?(2™ + 1) — 1 séquences. Dans les deux
cas, l'intercorrélatiorR(7) et I'autocorrélation hors pic centr®.(7) (r # 0) prennent leurs
valeurs parmi les cing de I'ensemble

{_1, 1 2(m+2)/2, 14+ 2(m+2)/2, 1-2M2 14 2m/2}

et le maximum d’intercorrélatioRyax vaut 1+ 2™2/2_0On voit que cet ensemble présente a la
fois une limitation des valeurs des lobes secondaires de la corrélation et une taille d’ensemble
supérieure & et est donc potentiellement propice pour la forme d’'onde CDM-CCSK, comme
les séquences de Gold.

Exemple : Pourm = 6, LensembleK (a, b,c) comporteM = 520 séquences de longueur

N = 63. Chacune donne 62 autres séquences par permutations circulaires. L'ensemble final
comporte donc 520 63 = 32760 séquences. Les valeurs d’intercorrélation et d’autocorrélation
hors pic maximal sonft-1, —17, -9, 7, 15} visible sur la figure2.6.
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Autocorrélation a 0 b© Autocorrélation a 0 b©
60 60
40 40
20 20
: ol
-20 -20
0 20 40 60 0 20 40 60
Intercorrélation (a,a O b(l)) Intercorrélation (a O sz(z),a Ob)
60 60
40 40
20 20
s
-20 -20
0 20 40 60 0 20 40 60

Ficure 2.6 — Autocorrélation et intercorrélation de séquences de Kasami de I'ensemble large de
longueurN = 63

2.5 Conclusion sur le choix des sequences d’étalement

Nous avons vu qu'il existait plusieurs familles de séquences d’étalement dont les propriétés
varient. Nous pouvons maintenant faire un choix en fonction des contraintes définies au début
de ce chapitre, a savoir une autocorrélation et une intercorrélation limitées et un nombre de
séquences disponibl®és sufisamment grand afin d’optimiser fiecacité spectrale du systéme
en compensant le facteur d’étalement (équati@

Le tableal2.4récapitule les propriétés des ensembles étudiés et serhgmcateur.

Les premiers critéres permettant fifaer le choix des séquences sont le maximum d’inter-
corrélationR« et la tailleM de 'ensemble des séquences disponibles. Le critére sur la borne
permet d’éliminer les M-séquences comme cela a été montré gaktile ce chapitre, tandis
gue celui portant suM élimine I'ensemble petit de Kasami.

Les ensembles restants (Gold, Gold-like, Kasami ensemble large) répondent tous au critere
de taille d’'ensemble. Les ensembles de Gold et Gold-like sont complémentaires au sens mathé-
matique de la théorie des ensembles au niveau du degré des polynédmes générateurs. lIs ne sont
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2. Etat de I'art sur les séquences d’étalement

Ensemble | Degré du| Longueur | Taille de 'ensemblg Maximum
polyndbme | N de séquences dispo-intercorrélation
générateur niblesM Rimax
m

M- entier> 3 2m -1 << N > 1+ 2mD2

sequence

Gold 1mod(2) |2"-1 2m4+1 1+ 2D/

G(a, b)

Gold 2 mod(4) 2" -1 2"+ 1 1 + 2(m2)/2

G(a, b)

Gold 1 mod(2) 2" -1 2m 1+ 2mD/2

G'(a b)

Gold 2 mod(4) 2m -1 2m 1+ 2272

G'(a.b)

Gold-like | 0 mod(4) 2m -1 2m 1 + 2(m2)7/2

GL(a,b)

Kasami 0 mod(2) 2" -1 2m/2 1+ 2m2

small set

Ks(a, b)

Kasami 2 mod(4) 2n—1 2M2(2M 4+ 1) 1+ 2272

large  set

Ki(a, b, c)

Kasami 0 mod(4) 2"-1 2™W2(2M 4 1) -1 1 + 2272

large  set

K.(a,b,c)

TasLE 2.4 — Récapitulatif de certaines caractéristiques des ensembles de séquences étudiés

donc pas comparables directement car ne possédent pas de polynébmes de méme degré.
Il faut déterminer un critere qui permette tHaer le choix en s’aidant d’une analogie avec
les modulations classiquement utilisées en transmission. Ces dernieres modulent les données bi-
naires grace a des constellations composées de symboles complexes ou non (exemple : BPSK,
16-QAM, 32-APSK). La distance entre les symboles de la constellation va directement influen-
cer les performances de la chaine et il est donc intéressant de maximiser la distance minimale.
Elle se définit pour une constellatidh) par la plus petite distance euclidienne entre deux
symboless ete; deE:
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2. Etat de I'art sur les séquences d’étalement

drin = argminil & — e, 17, i j. (2.6)
€

Dans le chapitré, nous reviendrons plus en détail sur cette notion. Le crierdistance
minimale est déja utilisé pour hiérarchiser les performances des modulations conventionnelles
de méme ordre. Nous allons également nous en servir pour le choix de 'ensemble de séquences.
L'idée est de trouver un ensembldi&samment grand pour permettre la compensation de I'éta-
lement et dont la distance minimale est la plus grande possible afin de maximiser les perfor-
mances.

Le tablea2.5regroupe les résultats en fonction de ce critéere pour lesdries sélection-
nés. lls diférent selon le degré de polyndme considéré mais il en ressort que I'ens&ifab®
présente la plus grande distance minimale. Les autres ensembles ont tous la méme distance mi-
nimale, inférieure a celle d&’(a, b). En conséquence, nous nous baserons essentiellement sur
cet ensemble et ses permutations circulaires dans la suite de cette thése.

Ensemble]  dZ. M
Gl(ab) | 2m1-2% 2m
m = 0 mod(4 ez
“) K.(a b,c) | 2™t — 2% [ 2W2(2m + 1) - 1
_ G(a,b) |2mi_2% 2"y 1
m=1 mod(2) G’(a, b) o1 2m
G(a,b) | 2™i_2%" 2m 4+ 1
m=2mod4) | G'(ab) 2mT 2m
K.(ab,c) | 2m1 2% | 2m2(2m 4+ 1)

TasLE 2.5 — Distances minimales pour les ensembles Gold, Gold-like et Kasami
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Chapitre 3

Forme d’onde CDM-CCSK

Ce chapitre présente dans le détail la forme d’onde proposée dans le cadre de cette these.
Comme expliqué dans le chapitie elle est destinée a I'amélioration des performances de
la diffusion par satellite actuelle et est basée sur la combinaison de CSK et de CDM. Nous
verrons les deux configurations d’utilisation (sous-chargée, surchargée) ainsi que les récepteurs
associés. Une étude analytique des performances est réalisée dans les deux cas.

3.1 Présentation du systeme

Formalisme
Nous introduisons ici les notations et le formalisme utilisés par la suite :
e On considere une source d’information parallélisé&dhux d’'information.
e Chaque flux a a dispositidn séquences pseudo-aléatoires de longdeahips, chaque
séquence codant lg@d.) bits.
e Chaque séquence binaire d4fsl} est modulée sur deux nivea(x— -1, 1 — +1) et
son énergie est notée
e LesL séquences de chaque flux sont regroupées selon les colonnes d’'une @atrice
1 <i < K. Chague matric€; est de tailleNxL.
e La colonnej de la matriceC; est notée;j, chaque colonne correspond a une séquence
possible.
e Le facteur d’étalement valiE = N.
e L'efficacité spectrale s’écrit..
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3. Forme d'onde CDM-CCSK

o L'efficacité en puissance s’ecti.
e En sortie du multiplexage, la somme temporelle des2quences associées aux suites de
log,(L) bits a transmettre par flux est appelée macrosymbole.

Expression d’'un macrosymbole

Elle est donnée par

£ & £
y = 1’NCLJ‘1+ 1,NC2’J'2+...+ 1’NCK’J'K. (31)

Les séquences utilisées étant toutes composéed @¢ 1, leur énergie est constante et
égale aN, d’ou :

y:C]_g]_+ngz+...+CKgK

=), Cig. (3-2)
i=1

ou lesg;, 1 < i < K sont des vecteurs colonne de tallkel ne comportant que des 0 excepté
un 1 a la position désignant la séquence transmise dans la n@trice
Les matricesC; peuvent étre concaténées en une seule mairoe tailleNxLK telle que

C: [Cl C2 CK],
et on définit le vecteug de dimensiorLKx1 tel que

T
g:[g]_—”g?;] :[gl’gz’---’gLK]T

remplissant la condition :

L
D giya =1 Vie(l. . K. (3.3)
1=1

Le macrosymbole a émettre, de long®lchips et prenant ses valeurs dans

{(-K,-K+2,-K+4,...,K-4K-2K},
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3. Forme d'onde CDM-CCSK

peut donc s’écrire simplement :

y =Cg. (3.4)
Un bruit additif Gaussiemw de matrice de covariandgww'] = %I n €St rajouté pour donner
le signal en réception:
z=Cg+w. (3.5

Le schéma de la figur8.1 résume la construction de la forme d’onde proposée et met
en lumiere Il'utilisation combinée du CCSK et du CDM tandis que le schéma de la fgg2re
détaille 'impact de la modulation et du multiplexage au aiweu spectre du signal.

log, L bits Modulation Multiplexage Bruit blanc
CCSK CDM Gaussien
f_A_\ - % R A N f_/k_\
Mapping

Fhx 1 01101 —» bits/sequences

avec C; macrosymbole ;
l v z
L

NP
Mapping &f\hﬂﬂ”ﬂnﬂ&
Flix K 00100 —m bits/sequences
avec Cg N

Ficure 3.1 — Schéma de construction de la forme d’onde proposée

3.1.1 Reégle de décision optimale

L'efficacité de la forme d’onde repose sur la capacité du récepteur a détecter correctement
les diférentes séquences émises. La détection mono-utilisateur a montré ses limites dans un
contexte multiutilisateur dan®{] et [90]. Lorsque I'environnement multiutilisateur devient
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3. Forme d'onde CDM-CCSK

log, L bits Modulation Multiplexage Bruit blanc
CCSK CDM Gaussien
F A Yoo A " (_Aﬁ /_Aﬁ
DSP
Fhux 1 H
. ¢ A T
: KI BeS B4 -
. DSP — N— —
Fhx K H *

Ficure 3.2 — Evolution du spectre du signal lors de construction de la forme d’'onde proposée

chargé, les interférences dégradent significativement les performances du systeme. Nous pro-
posons de dépasser les limitations inhérentes a ce genre de démodulation en proposant un dé-
tecteur multiutilisateur44] dont les performances sont uniquement limitées par le anit
que le nombre de flux multiplexdésreste inférieur ou égal au facteur d’étalemint

A partir des observatiorg le récepteur doit estimer I'ensemble des séquences transmises.
La regle de décision optimale est donnée par

y=argmin||z-§ |, (3.6)
y

ou I'estimation est faite directement sur le macrosymbole transmis et qui peut étre décomposée
sous la forme

g=argmin| z- Cg 1
g
=argmin|| C(g-g) + w |%,
g

avecq € {0, 1}*¢

L
D Gna =1 Vie(l... K. (3.7)
1=1
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3. Forme d’'onde CDM-CCSK

L'estimation portera sur les vecteuys ..., gk formant le vecteup, et plus précisément,
sur la position de I'unique élément non-nul dans chacun d’eux. Il apparait nécessaire de pré-
ciser ici que lors de la détection, pour un flux donné, le détecteur ne peut se tromper qu'avec
une séquence appartenant a la mat@cattribuée a ce flux. Les propriétés d’intercorrélation
des séquences et la distance minimale de chaque m@iricdluencent les performances du
systémes comme cela est montré plus en détail pa2i&

Selon la charge du systéme, nous choisirons I'une des deux définitions de la regle de décision
qui seront respectivement exposées dans les parfiet 3.3,

3.1.2 Format de multiplexage

L'étude réalisée au chapitBa permis d’évoquer I'impact sur les performances de détectio
du choix des séquences et conclut a l'utilisation de I'ense@l& b) et de ses permutations
circulaires. Pour rappel,

G(ab)={aaebaeThae T, ...aeT" b}

Cet ensemble est composéNe 1 séquences de longueir= 2™—1. Les séquences sont équi-
distantes aved = v2(N + 1). L'ensemble des séquences disponibles se compdsHald) et
de ses permutations circulaires comme suit :

TG (ab)={TaT(@eb).T@eTh).....T(ae TV 'b)|
T2G'(a,b) = {T?a. T(a®b). T(ae Th)...., T¥(ae TV 'b)|
TN G/ (a,b) = {TN-la, TN @eb), TV aeTh),..., TV (ae TN‘lb)} .

Par conservation des propriétés des distances de I'opérateur de permutation cifcuéaire
distance minimale dans ces ensembles vaut toujuke nombre total de séquences dispo-
nibles se porte &(N + 1).

Nous allons voir maintenant comment répartir les séquences dans chaque @atrice

Méthode 1
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3. Forme d’'onde CDM-CCSK

On attribue a la premiére matric®,, la premiére séquence d&(a,b) etL — 1 de ses
permutations circulairesL(< N + 1) avecL une puissance de 2 pour faciliter le mapping
bits'séquences. Il est préférable en termes de performances, de choisir des permutations régu-
lierement espacées (pask‘é{él entre les décalages) plutét que de prendrd.lesl premiéres.

On agit ainsi pour chaque matrice dédlux multiplexés de la forme d’ondé( < N). Cela
donne :

C, recoit {a, Ta..., TL‘la}
C, recoit{a@ b, T(aeh),.... T (ae b))

Ck recoit {a@ TK2p, T(a® TX2b),..., T (ae TK‘Zb)} .

Dans le cas limite ou la charge impliqgue= N + 1 et vu gu'il n’existe queN — 1 permuta-
tions circulaires pour une séquence donnée, on ne peut compléter les n@Gtdeasaniere a
obtenirL une puissance de 2. Il faut donc rajouter une autre séquer@€aj®) ou une de ces
permutations, par exemple avae TN-1b, ce qui conduit a:

C, recoit {a, Ta...,T" g ae TN‘lb}
C, recoit{a@ b, T(a@h),.... T (a@b). T(ae TV 'b)}
Ck regoit {a® T* %, T(a@ T*?h),.... T- (@a® T ?b), T* Y@@ TV 'b)}.
La distance entre deux séquencgsetc,; quelconques d’'une matricg, s’exprime par

A ) = lowi - Cki||2
= J|ei|l” + llewil? = 2 < e, 0 >

=2N-2< Ckj> Cki > (38)

ou < Cj, G > désigne le produit scalaire entre les deux sequences. D’apres les propriétés
des séquences de GoRl3.2), I'intercorrélationR(r) entre deux séquences ne prend que trois
valeurs. Le produit scalaire correspond a I'intercorrélation prise en 0O et a ce titre, ne prend aussi
que trois valeurs. Avec la méthode d’attribution utilisée, la distance minimale des m&ices
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3. Forme d’'onde CDM-CCSK

correspond a la distandg j) calculée avec la plus grande valeur du produit scalairele2? .

La distance minimale vaut dor, .. = 2(N + 1) — A avecA = V2™3, Cette distance est
inférieure a la distance minimale que I'on peut espérer avec I'ensemble de séquences utilisé,
comme cela a été expliqué dans la conclusion sur le choix des séquences du eh@pitre
tableaw?.5).

M éthode 2

Avec cette méthode, on cherche a utiliser les bonnes propriétegald®) en termes de dis-
tance minimale. On attribue a la premiere matfigeL séquences parmi l&é+ 1 séquences de
G'(a,b) (L < N+ 1). On attribue ensuite@,, L séquences prises dah&'(a, b) et correspon-
dant aux permutations circulaires d’un chip des séquences attrib@@ePaur chaque matrice
C; suivante, on incréemente le décalage appliqué aux séquences. On obtient :

C. recoit {a, a®b,a®Th,...,a® TL‘Zb}
Carecoit {TaT(a®b). T(@® Th)..... T(ae T 2b)}

Ck recoit {T*a, T* Y@@ h), T" (ae Th)..... T" *(ae T" 2b)}.

On constate deux avantages a cette méthode. Le premier est qu’il n’y a pas de probléme
d’attribution dans le cas de charge limite£ N + 1 etK = N) puisqueG’(a, b) comporteN + 1
séquences et gu'’il est possible de permGiéa, b) N—1 fois. Le deuxiéme est que dans le calcul
de la distance minimale (voir équatioB.®)), le produit scalaire vaut toujoursl, d’apres les
propriétés de 'ensembl@’(a, b). La distance minimale vaut domifninm2 =2™1l = 2(N +1)
pour toutes les matrices;.

Par la suite, nous retiendrons la deuxieme méthode d’attribution et la comparerons a la
premiere lors de I'étude analytique des performances pour illustrer la motivation de ce choix
(voir figure 3.3).
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3.2 Etude a faible charge

Dans un premier temps, nous considérons un systeme CDM-CCSK faiblement chargée, pour
valider les résultats théoriques obtenus. Ceci implique gikiessN alorsL << N etsiL ~ N+1
alorsK << N en gardant toujours les conditions limite& :< N + 1 etK < N. Dans ce
contexte-la, nous adoptons le formalisme présenté en début de chapitre pour I'expression des
macrosymboles, équation3.4) et (3.5) et pour la régle de décision optimale, équatidr).

3.2.1 Etude analytique des performances

Le but de cette section est de montrer qu’asymptotiquement, la forme d’'onde CDM-CCSK
offre une amélioration simultanée deflieacité spectrale et de fiécacité en puissance. Nous
revenons également sur ces deux notions.

Efficacité spectrale
Une définition de I'ficacité spectrale a été donnée dans le chapjtéguation {.3). Elle tra-
duit la capacité a transmettre un débit d’'information pour une largeur de bande donnée. Avec
la forme d’'onde CDM-CCSK, l'information est regroupée sous forme de macrosymboles com-
posés de valeurs réelles comme présenté précédemment. Afin d’augmdintacité spectrale
et profiter de I'orthogonalité de signaux modulés en quadrature (composantes en phase | et en
quadrature Q), la forme d’onde CDM-CCSK transmet un macrosymbole sur la composante |
et un sur la composante Q. Cela a pofietede doubler la puissance du symbole mais aussi
de doubler la quantité d’'information transmise donc I'énergie dépensée par bit ne change pas.
En considérant un systeme CDM-CCSK exploitant deux voies modulées en quadratuke avec
flux multiplexés, chacun utilisaht séquences de longuelret une démodulation cohérente en
réception, I'éficacité spectrale globale devient :

log, L

ns = 2K N (3.9

La charge limite est atteinte pour= N + 1 etK = N ce qui borne I'ficacité spectrale par
nsim = 210g,(N + 1). Cette borne permet de constater quéitacité spectrale augmente avec
la longueurN des séquences utilisées.
L'étude analytique exacte des performances est complexe mais une approximation fiable du
comportement asymptotique du systéme peut étre obtenue en posant les hypotheses appropriées.
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En se basant sur la structure particuliere du veagetudéterminer en réception, on voit qu'il
est constitué d& sous-vecteurs de valeurs, chaque sous-vecteur contenant un seul "1’ puis
que des '0'.

Probabilité d’erreur sur les macrosymboles
Une erreurE sur un macrosymbole survient a chaque fois que I'estimafidifiere deg d’au
moins une valeur. La probabilité d’erreur peut s’écrire comme la somme des probabilités :

K

P(Elg) = ) PIE(m)Ig] (3.10)
m=1
ol E(m) représente le cas d’erreur pour leqgelifiere deg d’exactemenim valeurs.

Pour de grandes valeurs de rapport signal a bruit, on émet I'hypothése que I'évenement avec
une seule erreur domine les événements avec plus d’une erreur donc que la somme est dominée
par le terméP[E(1)|g]. Cette hypothese est vérifiée par simulation dont les résultats sont visibles
sur les figures.4, 3.5 et 3.6. La probabilité d’erreur conditionnelle peut étre vue comme
union d’évenements correspondants a tous les cas d’erreunpeur:

ijg;%m

m=1

P[E(Q)g] = P (3.11)

La probabilité d’'une union d’évenements est majorée par la somme des probabilités de ces
évenements (Union Bound). On a:

PIE(DIG] < > Pa — gjla], (3.12)

i#]

ouP [gi - gj|gi] est la probabilité de choisg; au lieu deg, sachant; emis etg; différant de
g d’'une seule entrée. En considérant la régle de décision optimale donné&:paelle est
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équivalente a

P|ica +w-cal > [cg +w-cgj[f|

P >||W||2 > ||C(@ - gy) + W”Z]

[ 1 2
-p|w'c@ - ) > 3lc@- o)l
| et - gl 3.13)
V2Nq
avecQ(Xx) = «/% fxw exp(—%), la fonction de répartition complémentaire d’'une variable aléa-
toire suivant une loi normale (voi6B], p.77).
En posanf|C(gi — g;)|| = dg.j, 'Union Bound peut s’exprimer simplement sous la forme

di.j
HE@MHS%;Q[Vﬁ%l (3.14)

L'application de la forme intelligente de I'Union Bounthfelligent Union Boundiencore
appelée approximation des plus proches voidieafest Neighbors Approximatipoonsiste a
considérer dans la somme ci-dessus, les termes les plus "proches” i.e. ceux dont la digjance
vautdmin. Grace aux choix judicieux des séquences et a leur méthode d’attribution (voir partie
3.1.2, on sait que

d(zi’j) =2N-2< Ckj» Cki >
- 2(N+1)
= dmin. (3.15)

Il existe L — 1) cas d’erreur par flux & flux actifs. On en déduit le nombre de termes de la
somme précédente et

P(E) < (L - 1)KQ[ 3%] ,
0

dmin
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En introduisant la notation? = % dans @.16), I'étude analytique des performances conduit
al'approximation suivante pour la probabilité d’erreur macrosymbole ou taux d’erreur macro-
symbole (TEM) :

d .
I:)(E)macro = LKQ[ me

: (3.17)

Elle décrit un comportement asymptotique donc sera approchée pour de forts SNR. Nous vé-
rifierons sa validité par des simulations dont les résultats sont présentés3gaRié\ noter

gue si nous avions privilégié la premiére méthode d’attribution des séquences, la distance mi-
nimale en argument de la fonction Q aurait été plus petite et la fonction étant décroissante, la
probabilité d’erreur a niveau de bruit constant aurait été supérieure (voir BgR)re

Efficacité en puissance
On introduit ici le critere dit d’@icacité en puissaneg, definit dans §3] par :

a2,
= —min (3.18)
&b

ne

ou &, est I'énergie moyenne par bit déduite dans notre cas a partir de I'énergie moyenne par
sequencese; Une sequence est composeeNle&hips prenant leurs valeurs dafisl, +1}.

Chaque flux disposant desequences, une séquence codg logits. On en déduit queseq =

N = log, L &. dmin €St la distance minimale entre les symboles émis, dans notre cas des ma-
crosymboles, qui, par les hypothéses émises précédemment, est ramenée a la distance minimale
entre les séquences attribuées a un fludie.= 2(N + 1). On obtient alors :

2(N+1)log, L
ne = N )

= 2(1+ %)Iog2 L. (3.19)

Ce critere permet de comparer des schémas de modulation en termes de robustesse au canal
(i.e. de performance théorique de détection) a énergie moyenne constante. Pour un nombre de
flux K constant, on constate queflieacité en puissance va augmenter dverest-a-dire avec
I'efficacité spectrale.
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En reprenant I'expression dg donnée dans3(18) et en l'injectant dans3(16), on a

P(E) = LKQ[ /np;—t;]. (3.20)

Pour de fortes valeurs de I'argument, la fonct@@peut étre approximée d’'aprekd par Q(x) <
%exp(‘TXz). Appliqué & 8.20), on trouve

LKQ[ /np;—Z] < LKexp(—np;—Z), (3.21)

duquel on déduit qu’il existe une condition sur le rapport signal a bruit par bit minimal pour que
la probabilité d’erreur ne soit pas bornée par un seuil plancher.

&b In2 ( InK)' (3.22)

2> +
No = 2(1+ 1/N) InL

On constate que cette valeur minimale décroit avec 'augmentatibeegui confirme qu’asymp-
totiguement, une amélioration simultanée déitacité spectrale et de figcacité en puissance
est possible. Cette derniere est maximale pour 1 etL = N + 1 et minimale pouK = N et
L=2.

A partir du taux d’erreur macrosymboleE M¢¢ de la paire K = 1,L = N + 1), on peut
estimer le TEM de n’'importe quelle pair&,(L), par la formule 10IOQ1+ 'Iﬂ—f) donnant la
dégradation en dB ou le décalage vers la droite a appliqu&Ea,..s pour obtenir la courbe

souhaitée.

Probabilité d’erreur sur les bits

A partir de I'expression de I'approximation du taux d’erreur macrosymbole donné8.aay, (

une relation peut-étre établie avec le taux d’erreur bit pour fournir une approximation de ce
dernier. Nous conservons I'hypothése qu’a fort SNR, la probabilité d’'une seule séquence fausse
domine. Nous savons de plus, que les séguences d’un flux sont équidistantes donc les erreurs
entre deux séquences de ce flux sont équiprobables et la fagon de faire le mapfséaguztice
importe peu. Nous pouvons déduire le nombre moyen théorique de bitsfaexn cas d’erreur

a partir du nombré., connu, de séquences attribuées par flux. figt,een cas d’erreur, il $hit

de déterminer les probabilités d’avoir soit un bit faux, soit deux jusqu’au cas ou tous les bits
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sont faux. Il s’agit d’'un probléme de dénombrement. On a donc

Npin = 1 x Prob(1 bit faux)+ ... + log, L x Prob(log, L bits faux)
log, L

= Z i x Proly(i bits faux)
i=1

log, L ('092 L)

log, L x 2'°%-1

L-1
Llog, L
- o1 ?21). (3.23)
L'approximation du taux d’erreur bit peut donc s’écrire
P(E)macro
P(E)yit = ———
( )blt Knb,th
2('— B 1) dmin
= 3.24
log, L Q[ 20-] ( )

3.2.2 Récepteur optimal

L'efficacité en puissance de la forme d’onde est liée a la capacité de détection des séquences
en réception. L'estimateur du Maximum de Vraisemblancklaximum LikelihoodML) maxi-
mise la vraisemblance des séquences et fournit la meilleure détection au sens de la norme eu-
clidienne mais sa complexité peut étre une contrainte rédhibitoire. Bafslestimateur ML
du vecteurg transmis nécessite le calcul exhaustif ésdistances correspondant a toutes les
configurations possibles du vectéurPour de faibles valeurs deetK, le calcul exhaustif est
envisageable mais la complexité explose ensuite dés que la charge augmente. Nous proposons
donc une implantation de cette estimateur grace au Décodage Sphéri§pbere Decoding
(SD) [95] [24].

3.2.2.1 Deécodage sphérique

Il convient de diférencier le cas ollK < N et le cas olLK > N. Dans cette section, nous
étudierons le premier cas. La matriCale tailleN x LK est transformée selon une décomposi-

49



3. Forme d’'onde CDM-CCSK

tion QR de la forme :
C=0R (3.25)

avecQ une matrice carrée unitaire de taiNex N et R une matrice triangulaire supérieure de
taille N x LK. Pour rappel, une matric® de tailleN x N est dite unitaire SATA = |y oUAT
est la matrice transposée conjuguédé\det | \ la matrice identité de taill&l.

La norme euclidienne est transparente pour les transformations unitaires donc, en introdui-
sant la notatio’ = Q'z, I'estimateur optimal donné paB.(7), peut s'écrire :

g=agmin| Z - RG I, (3.26)
g
avecR de la forme :
11 T2 r13 rg - M1k
O ryp oz roa -+ Mok
O O rzg ra --- 3Lk
R=10 0 0 - rik-aik-1 lik-1ik (3.27)
0 0 0 0 MK LK
o o o ---0 0
|0 0 0 --- 0 0

L'expression de la norme euclidienne peut se reformuler de la maniére suivante

’ ~ 12 2 2
1Z = RG I = [yik — rikkOik|” + [Vikes = MikenikOik — Mik-tik-10ik-a| +

2
|yLK—2"rLK—ZLKgLK"rLK—ZLK—lgLK—l"rLK—ZLK—ZgLK—2| +..
LK-1

= Z f(9k, Ok-1s - - - » Qi) (3.28)

i=0

ou tous les termes de la somme sont positifs ou nuls. lls peuvent étre regroupés sous la forme
d’'une somme de fonctions positives ou nulles avec un nombre croissant d’arguments et la dis-
tance peut s’écrire :

| zZ - Rg ||2: h(gK) + h(gK, gK—l) + ...+ h(gK, Ok-1>---» g]_) (329)
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avec les vecteurg sont ceux que I'on cherche a déterminer. Cette expression rend I'application
du Sphere Decoding plus intuitive.

L'idée sous-jacente de cet algorithme est de chercher un chemin minimisant la métrique
donnée par I'expressiorB 29 dans un treillis de profondeuf avec L états. Le nombre de
chemins possibles vaut et I'algorithme va progressivement supprimer les chemins les moins
probables en comparant a une métrique initiale assimilée au rayon d’'une hypersphere.

L'algorithme du Sphere Decoding se déroule en deux étapes : I'initialisation et I'élagage.

Etape d'initialisation

Cette étape permet de déterminer un premier minimum local dans le treillis qui va servir de point
de comparaison initial. Son calcul se fait g2ecision Feedbackd3] a partir de la structure
particuliere donnée par I'équatioB.9. On calcule dans un premier temps

T = arg minh(gk) (3.30)

qui requiertL calculs de métrique étant donné qu’il n'y a qu’une seule valeur non nulle dans le
vecteurgg. Puis, via la propagation inverse, on détermine

i), = arg minh(gk 1, G¢) (3.31)

qui requiert égalemert calculs de métrique et ainsi de suite jusqu’a obtenir

“”—Z h@e. ... g) (3.32)

i=0

avecu©, le premier minimum local du treillis. Sa détermination nécedsitecalculs de mé-
trique, ce qui @re une complexité polynomiale avec la charge du systeme.

Etape d'élagage

Une foisu©@ déterminé, on procéde a I'étape d’élagage. Pour cela, on revient au début du treillis,
au niveawK et a I'estimationg g, On calcule led — 1 autres valeurs de la fonctidiigy) en
prenantgg # ’g*f) et on élimine les branches qui augmentent la métrique calculée a I'étape
d'initialisation. Il est en &et évident que di(gx) > @, tous les chemins contenagt au lieu

de’gﬁ’) conduiront a une plus grande métrique finale. Chaque suppression a ce niveau conduit a
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I'’élimination de LX-* chemins dans I'arbre. Cependant, & moins d’avoir un fort rapport signal
a bruit, il est peu vraisemblable de pouvoir supprimer beaucoup de chemins dés ce niveau. A
faible SNR, I'influence du bruit lors de I'étape d’élagage conduit & un premier minimum local
plus important qu'a fort SNR qui sera donc moins contraignant lors de I'étape d’élagage au
niveauk.

En considérant les branches survivantes du nikegeomprenant I'estimation initia@(,f)),
on passe au nivedt — 1 ou on reproduit la méme opération. Pour, # @21 on doit consi-
dérer pour chaque vectegk restant, les métriques

h(gk) + h(gk, 9k-1) (3.33)

et les comparer a© puis supprimer toutes les branches qui conduiront & une plus grande
métrique finale. Ce processus itératif conduit, avec une complexité moins importante que I'es-
timateur ML brut, a I'élimination de tous les chemins sauf un qui correspond a I'estimation
optimale voulue. Dans le cas ou le processus conduit au dernier niveau du treillis sans suppri-
mer de chemin, c’est-a-dire s’il détermine une métrique finale plus petite que la métrique de
comparaison© alors celle-ci est mise a jour avec la nouvelle métrique trouvée.

Complexité du Sphere Decoding
La complexité du Sphere Decoding est dépendante du rapport signal a bruit. Elle est de I'ordre
de LK, avecy € [0, 1] une constante telle que << 1 quand le rapport signal a bruit (SNR)
augmente41]. Plus le SNR augmente, plus le premier minimum lgg8l est petit au sens de
la métrique adoptée et plus I'élagage se fera dans les hauts niveaux de I'arbre conduisant a une
élimination plus icace des branches sous-jacentes. La complexité varie donc de exponentielle
(tres faible SNR) a algébrique (SNR moyen) ou linéaire (fort SNR). La transition entre les
régimes de complexité dépendra de la charge du systeme (parameti€s

Il existe d’autres approches pour I'étape d’élagage conduisant a des résultats sous-optimaux
pour une complexité réduit@8] [84] [4].

3.2.2.2 Décodage sphérique généralisé

Dans cette partie, nous étudions le t& > N. La matriceC est alors de rang plein sur
les lignes, une situation courante dans la littérature pour les systemes MIMO connue sous l'ap-
pellation "systemes sous-déterminé82] [96]. La décomposition QR conduit & une matrice
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R qui n’est plus triangulaire supérieure mais trapézoidale. De nombreuses généralisations du
Sphere Decoding3eneralized Sphere Decodin@sSD) ont été proposées pour remédier a ce
probleme notamment en régularisant la mat@it pour pouvoir revenir a une décomposition

QR conduisant a une matri€etriangulaire supérieure.fi] soit pour appliquer une factorisation

de Cholesky 20]. Nous allons donner quelques détails sur cette derniehaiigqae.

Factorisation de Cholesky, définition :

Soit A une matrice symétrique définie positivese décompose de fagon unique sous la forme
A = LTL ouL est une matrice triangulaire supérieure affioents diagonaux strictement
positifs [18].

M éthode de généralisation basée sur la factorisation de Cholesky
On considére la métrique a minimiser de la regle de décision opti®a)edont le développe-
ment donne

Iz-C§l* = (z-CG)' (z- CG)
=72'z-72'C§-9§'C'z+g'C'Cy (3.34)

QuandLK > N, CTC est semi-définie positive i.e. pour tout vect&umon nulx"C'Cx > 0. La
factorisation de Cholesky nécessite que la matrice soit définie positive, i.e. que I'inégalité soit
stricte. Pour cela, les auteurs @] proposent de rajouter a la métrique précédente un terme de
régularisationrg’ g aveca une constante positive a déterminer. La complexité de I'algorithme
dépendra de la valeur choisie paur_es auteurs de2[)] ont choisi arbitrairement = 1, valeur

que I'on retiendra pour les simulations. La métriqBe36) régularisée peut maintenant s’écrire

Iz~ CgI* +ad'g
=2'2-72"C§-9'C'z+ 3" (C'C + al k) (3.35)

avecl g, la matrice identité de tailleK. On poseG = C'C + al k. G est définie positive
et peut étre factoriséeG = DD ou D est une matrice triangulaire supérieure. On définit
p = GI1CT7z et en ajoutanp™ D" Dp de part et d’autre de3(35, on peut redéfinir la régle de
décision optimale3.7) par

g=agmin|l Dp - Dg & (3.36)
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pour laquelle I'algorithme du Sphere Decoding décrit préoéahent peut étre appliqué.

3.2.3 Résultats de simulation

Cette partie regroupe lesfirents résultats obtenus par simulation et leur analyse. On a
considéreé des seéquences de Gold de longNesr31 (degré du polynémen = 5). Leurs pro-
priétés de corrélation sont visibles sur la figlré L'ensembleG’(a, b) associé a cette longueur
comprend 32 séquences équidistantet,gt= 8.

Méthodes d’attribution

Dans un premier temps, les performances associées aux deux méthodes d’attribution des sé-
guences présentées en début de chapitre sont comparées : 18 fprésente les taux d’erreur
macrosymbole simulés pour un systéme CDM-CCSK aVec4 flux actifs disposant de = 8
séquences attribuées selon ces deux méthodes. Les résultats mettent en lumiére l'intérét de la
méthode que nous avons retenue, avec un écart constaté entre les deux courbes en faveur de la
méthode 2 variant de 1.25 dB pour un TEM de 1 &3%01 dB pour un TEM en-deca.
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CDM-CCSK,N=31,K=4,L=8
10 T T T T T

Taux d’erreur macrosymbole
=
I C)I
w N

=
o

Simulation méthode 1

. —+— Simulation méthode 2

0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10
Eb/NO (dB)

10"

Ficure 3.3 — Comparaison des taux d’erreur macrosymbole simulés en fonction de la méthode
d’attribution des séquences

Approximations des taux d’erreur

Nous vérifions ici la fiabilité des approximations sur lesquelles repose I'étude analytique (partie
3.2.7). La premiére étape consiste a valider I'hypothése selomelég)la probabilité, en cas
d’erreur lors de la détection, d’avoir une seule séquence fausse domine a fort SNR. Les figures
3.4et3.5confirment cette hypothése poufféientes charges du systeme.
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1

0.9 D
0.8 ||
0.7 |
0.6 - m4 ereurs
0.5 - @3 ereurs
Probabilite 0.4 H o2 erreurs
0.3 — o1 erreur
0.2 |
0,1 —

Eb/NO (dB)

Ficure 3.4 — Probabilités d’occurrence du nombre de séquences fausses en fonction du rapport
signal a bruit, N-31, K=4, L=8

L

md erreurs
@3 ermreurs
o2 erreurs
o1 erreur

Eb/NO (dB)

Ficure 3.5 — Probabilités d’occurrence du nombre de séquences fausses en fonction du rapport
signal a bruit, N:31, K=4, L=32
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210 emewrs
B9 erreurs
B erreurs
o7 erreurs

Probabilité
o6 erreurs

05 erreurs

04 erreurs
O3 erreurs
02 erreurs

o1 erreur

Eb/NO {dB)

Ficure 3.6 — Probabilités d’occurrence du nombre de séquences fausses en fonction du rapport
signal a bruit, N-31, K=10, L=4

Les figures3.7, 3.8 et 3.9 permettent de vérifier que les approximatioB822() et (3.29
respectivement sur le taux d’erreur macrosymbole et le taux d’erreur bit sont valables pour un
SNR sufisamment grand. Selon la charge des systémes simulés, le choix de I'algorithme de
détection s’est porté soit sur le Sphere Decoding soit sur le Generalized Sphere Decoding.
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—%— Taux d’erreur macrosymbole (TEM) simulé
107’k = — — Approximation TEM

—=— Taux d'erreur bit (TEB) simulé

— — — Approximation TEB

. :
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10
Eb/NO (dB)

Ficure 3.7 — Validation par simulation des approximations du TEM et du TEB3N K=4,
L=8, algorithme SD

N=31,K=4,L=32

_o[| —*— Taux d'erreur macrosymbole (TEM) simulé NEEERN
10 "f| — — — Approximation TEM NN E
—— Taux d'erreur bit (TEB) simulé A
— — — Approximation TEB A N \\
10”7 : : : : : : : :
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9

Eb/NO (dB)

Ficure 3.8 — Validation par simulation des approximations du TEM et du TEB3N K=4,
L=32, algorithme GSx = 1
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. N=31,K=10,L=4
10 T T

—%— Taux d’erreur macrosymbole simulé
10 k| — — — Approximation TEM

—— Taux d’erreur bit simulé

— — — Approximation TEB

10

0 2 4 6 8 10
Eb/NO (dB)

Ficure 3.9 — Validation par simulation des approximations du TEM et du TEB3N K=10,
L=4, algorithme GSDx = 1

Evolution de I'efficacité spectrale et de I'fficacité en puissance
Il a été montré dans la part®&2.1que pour un nombre de flux donné, I'dficacité en puis-
sancey, augmente avec le nombkede séquences attribuées par flux et donc avéiidaité
spectrale. La figur8.10confirme cette propriété en montrant I'évolution du taux i¥er ma-
crosymbole pouK = 4 flux etL variant de 2 a 32. Le passage de 2 a 32 séquences par flux
apporte un gain croissant avec la diminution du TEM : gain de 2.7 dBadain de 5dB a 16
et gain de 5.6 dB a 10. La figure3.11montre le méme comportement pour le taux d’erreur bit
et établit la comparaison avec le taux d’erreur bit théorique d’'une modulation BPSK.
L'augmentation du nombri& de flux superposés dans le multiplex CDM-CCSK induit une
pénalité sur I'dficacité puissance visible sur la figu8el2 Cependant cette pénalité diminue
avec le TEM et, a titre d’exemple, pour un TEM cible de3,Celle s’éléve a 1.4 dB pour un
passage de 2 a 31 flux a comparer au gain de 5 dB établi précédemment pour le méme TEM
cible.
En conclusion, 'augmentation du nomhlr&e séquences attribuées par flux favorise I'aug-
mentation simultanée desfieacités en puissance et spectrale de la forme d’onde tandis que
I'augmentation du nombr€ de flux superposés ne favorise qudti@acité spectrale et diminue
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I'efficacité en puissance. Cependant la dégradation sticéeité en puissance est faible devant
le gain apporté par 'augmentation Heet I'utilisation de la forme d’'onde CDM-CCSK a forte
charge conduira donc a une améelioration globale @fesaeités en puissance et spectrale.

CDM-CCSK, K=4, N=31, simulations et approximations

[l —&— L=2 simulé
—+— L=4 simulé
L=8 simulé
10 f| —*%— L=16 simulé
—6— L=32 simulé
— — — L=2 approx.
-5|| — — — L=4 approx.
L=8 approx.
— — — L=16 approx.
— — — L=32 approx.

Taux d’erreur macrosymbole
=
o
)

0 2 4 6 8 10 12 14
Eb/NO (dB)

Ficure 3.10 — Amélioration du taux d’erreur macrosymbole avec I'augmentation du nombre L
de séquences par fluxA81, K=4

Les dficacités spectrales associées aubédentes charges de la figuBel1sont regroupées
dans le tablea@.1

N=3lK=4|L=2|L=4|L=8|L=16] L=32] BPSK| QPSK
ns (biysHz) | 0.26 | 052 | 0.77 | 1.03 | 1.29 1 2

TasLe 3.1 — Hficacité spectrale de la forme d’onde pouidlientes charges

A faible charge, on constate que la forme d’onde atteint des niveafficd@tés en puis-
sance et spectrale trop modestes pour fournir une modulation a haute capacité. L'augmentation
des parametres de charge conduit a une premiéteuti€, la complexité du décodeur. Comme
expliqué en sectio3.2.2.1lors de la présentation du Sphere Decoding, la complexitéédu d
codeur est exponentielle et tend vers un régime linéaire avec 'augmentation du SNR. A faible
SNR et a forte charge, la complexité est un facteur limitant. A titre d’'exemple pour une longueur
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CDM-CCSK, K=4, N=31, Taux d’erreur bit simulés
10 T T T

—&— L=2 simulé
—+— L=4 simulé
L=8 simulé
—*— L=16 simulé
—6— L=32 simulé
TEB théorique
BPSK/QPSK |

Taux d’erreur bit

0 2 4 6 8 10 12 14
Eb/NO (dB)

Ficure 3.11 — Amélioration du taux d’erreur bit avec 'augmentation du nombre L de séquences
par flux, N=31, K=4. Comparaison avec le TEB théorique de la BPSK et de la QPSK

de séquenchl = 31, la complexité de la forme d’'onde CDM-CCSK avec un récepteur SD de-
vient contraignante a partir dé = 5 flux avecL = 32 séquences. Ce niveau de charge n’est pas
sufisant pour atteindre de hauteéi@cités spectrales (pour ces parameéjtes 1.6 bit/s/Hz).
Naturellement, on s’oriente vers la recherche de décodeurs moins complexes et donc plus ra-
pides. Cependant, cela impligue une concession sur I'optimalité du décodeur et il y aura un
compromis classique a faire entre performance et complexité.

3.2.4 Décodeurs sous-optimaux

La résolution dég = argminy || z - Cg ||> avecq € {0, 1)¥t est un probléme standard
d’optimisation quadratique booléenne pour lequelle il existe de nombreuses références dans
la littérature B4] [6] [1] [66] [10]. Deux approches ont été développées, I'une basée sur la
structure particuliére du vecteigra déterminer (algorithme LASSO parfie2.4.9), I'autre sur
la relaxation de contrainte du probléme (algorithme SDR pargiet.J.
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) L=4, N=31, Taux d’erreur macrosymbole: simulations et approximations
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K=2 simulé
—+— K=4 simulé
—>— K=8 simulé
107 © — K=2 approx.
— B — K=4 approx.
— A — K=8 approx.
— B — K=31 approx.

Taux d’erreur macrosymbole
=
o

107

0 2 4 6 8 10
Eb/NO (dB)

Ficure 3.12 — Dégradation du taux d’erreur macrosymbole avec I'augmentation du nombre K
de flux, N=31, L=4

3.2.4.1 Least Absolute Shrinkage and Selection Operator (LASSO)

Une forte charge du systeme conduit a un vectgareux ou parcimonieuxsparse, i.e.
contenant peu de valeurs non nulles. Cette propriété permet d’envisager le contournement du
probleme de la complexité en ayant recours a des décodeurs linéaires adpatss (inear
regressoj tel que leLeast Absolute Shrinkage and Selection OperdtgxSSO) [89 [26].

Ce type d’algorithme est bien adapté aux problemes d’optimisation avec des matrices tres
larges pour lesquels il faut extraire les données les plus significatives. Pour cela, il utilise une
régularisation du probleme basée sur la nolmeyui a I'avantage de conduire a des solu-
tions parcimonieuses. Pour rappel, la norlmed’'un vecteurx = (xi,..., X,) correspond a

[IXIIL, = Xal + ... + [Xql.

Le probléme devient

minimiser || z— C§ |I> avec € {0, 1}" et la contrainte||gll, < s (3.37)

avecs est un parametre ajustable positif . Quanekt grand, la contrainte n’a pas fiet et la
solution n’est autre que I'estimateur classique des moindres carrés. Par contres dimaindie,

62



3. Forme d’'onde CDM-CCSK

la solution est une version allégée de I'estimation des nmmegcarrés et certains de ses éléments
sont nuls. Le choix de ce parametre dépendra du nombre souhaité de valeurs non nulles. Il existe
plusieurs approches pour choisir ce nombre, comme la technique de la validation aisse (
validation). La fonction de codt du probléme a minimiser peut s’écrire de maniere équivalente

I1z—Cg I +218ll,, (3.38)

avecA le paramétre de régularisation dont la valeur est déterminée par rappdriraplan-

tation initiale pour la résolution de ce probleme repose sur des techniques de programmation
quadratique issues de I'optimisation convexe mai# & depuis proposé un algorithmgieace

appelé Least Angle Regression (LAR).

Least Angle Regression A partir du vecteurz regu, I'algorithme cherche a déterminer suc-
cessivement quelles séquences de la ma@iamnt été transmises. Il se déroule de la facon
suivante :

1. Tous les cocients dej sont mis a zéro et le vecteur résidast initialisé avea (r < z)
2. Déterminer l'indicej de la séquence; deC qui maximise la corrélatio@r

3. Mettre a jour les variables
Ner-— 5jCj
0j < G + 6]
avecs; = sign€< r,c; >). Une autre fagon de calculéy conduit a d’autres versions du
LASSO.

4. Continuer jusqu’a la condition limite. Cela peut &fg#, , > sou bien un nombre maxi-
mum de co#icients non nuls.

Une premiére analyse de cet algorithme révele gu’il est basé sur des corrélations successives
et qu'il ne réalise pas conjointement la détection de toutes les séquences. Ceci implique que
les performances seront limitées par les interférences entre les séquences supedppsees [
En revanche, la complexité ne varie pas avec le rapport signal a bruit, comme c’est le cas
pour le Sphere Decoding, et est proportionnelle au nombre de flux supekoBés permet
d’effectuer des simulations pour tous les niveaux de charge jusqu’au cas maximuxh-p@lr,

l.e.L = 32 etK = 31. Ce gain par rapport au SD est néanmoins inutile car la concession a faire
sur I'optimalité est importante par rapport a des modulations classiques comme le montre la
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figure 3.13 pour un systéme CDM-CCSK avét = 31, K = 4 etL = 32 décodé avec le SD
et le LASSO comparé a une QPSK. Pour un TEB d&' lla dégradation dl% entre le SD et
le LASSO est d’environ 6 dB. L&cacité en puissance du CDM-CCSK devient plus mauvaise
gue celle de la QPSK qui par ailleurs possede une meilldiica€ité spectrale. De plus, plus
la charge du CDM-CCSK augmente, plus les interférences impactent les performances de la
détection jusqu’a la rendre impossible.

D’autre part, I'algorithme ne tient pas compte de la structure particuliére du veptieun-
née par la condition3(3). Des versions du LASSO appeléésoup LASSO[52] [98] [65
tiennent compte d’'une structure groupée dans la recherche du vecteur solution. Cependant, ces
algorithmes convergent vers des solutions ou la parcimonie s’applique aussi bien a l'intérieur
des groupes du vecteur solution qu’aux groupes eux-mémes. Ainsi certains groupes seront com-
poseés entierement de valeurs nulles ce qui ne remplit pas la condt®n (

o N=31,K=4,L=32
10 T

CDM-CCSK SD, n_ = 1.3 bit/s/Hz
—+— CDM-CCSK LASSO, n_ = 1.3 bit/s/Hz
107t} —— TEB théorique QPSK, n_ = 2 bit/siHz |

TEB

107}

10°F

0 2 4 6 3 10 12 14
Eb/NO (dB)

Ficure 3.13 — Comparaison des taux d’erreur binaire entre le Sphere Decoding et le LASSO,
N=31, K=4, L=32

3.2.4.2 Relaxation Semi-Définie

La Relaxation Semi-définie oBemi Definite RelaxatiofSDR) est une technique couram-
ment utilisée pour les problémes d’optimisation dans les systemes MIAOHIle se décom-
pose en trois étapes :
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Redéfinition du probleme initial

L'idée est de résoudre, au moins approximativement, le probleme d’optimisation au sens du
maximum de vraisemblance :

gmL = arg rginll z-CglP,

avecg € {0, 1}*¢

L
D giya =1 i=1{1....K) (3.39)
1=1

On introduit la notatiorf; = ¢ ® 1. ou g est le vecteur de longuelt comportant un 1 en
i*meposition et des 0 ailleurd, est le vecteur de longuelrcomposé uniquement de 1@te
produit de Kronecker. Aingj'f; = Y-, gi-nL+ et en posang'f; = 1, on impose que chaque
flux transmette exactement une séquence parnhi &edisposition. Le probleme(39 s’écrit :

gu. =argmin|| z— Cg 1%,
avecg € {0, 1}*¢

g'fi=1i={L...,K) (3.40)

Le probléme 8.40 est symétrisé afin diectuer une recherche de solution d4n$, 1} au
lieu de{0,1}. En posan§j = 2g — 1«,, i.e.g = % (@ + 1), la fonction de colt peut s’écrire :

1 ~ 1 .1
lz-CglP=llz- C5@+ L) 1=l 2- Cg|I*, avecz = z—- 5Cla etC=3C

et les contraintes sur la structure :

g'f :%(g"'lKL)Tfi = %(QTfWL):l@QTfi =2-L

En posanfjy. = 2gm. — 1k, le probléme 8.40 est équivalent a :
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Guy =argminj| - Cg |
avecd € {-1, 1}¢
g'fi=—(L-2),i={L...,K} (3.41)

Le probleme 8.41) n’est pas homogéne. Pour rappel, un probleme est homogsaéosic-
tion de codt et les fonctions de contraintes sont homogénes i.e. ne contiennent pas de termes
linéaires. Une technique trés courante pour rendre le probléme homogene consiste a introduire

une variable vide € {-1, 1}. La taille du probléme et des contraintes augmente et en posant
gML = t*g* ona:

(t',§) =argmin|| tz- Cg II%,
¢}
avect € {-1,1}
ge{-11""
gfi=—(L-2),i=1{1...,K}. (3.42)

La fonction de co(t peut maintenant étre écrite sous la forme :

12— Cg|PP=x"Qx X = 9 etQ = ¢'c Cn2
= (it -z iz

Pour utiliser la Relaxation Semi-Définie, la fonction de co(t et les contraintes sont d’abord

reformulées comme des problémes linéaires en fonction de la matrice de r&ng x". Pour
la fonction de co(t cela conduit simplement a :

x"Qx = tr {XTQX} =tr {QXXT} = tr {QX}.

La contrainte booléennee {-1, 1}*“*! est équivalente diag{X} = 1« .1. Les contraintes

d’'une séquence émise parinine peuvent pas étre exactement retranscrite avec la mtrice
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mais on peut montrer que

2

]:—(L—z):[xT(g)] =X Fix = (L - 2)

Sap

XTFix = tr {xTFix} = tr {Fixx™} = tr {(FiX) = (L - 2)7,

fi

ngi — XT( 0

avec
T

et

qui est aussi une contrainte linéaire nOn remarque qu’avec cette formulation, on a perdu
I'information sur le signe dans le sens oiF;X} = (L — 2)? implique qued™f; = +(L — 2). Il
est possible gu’on obtienne alors des solutions correspondant a des flux transmettant toutes les
séquences sauf une, inversions aisément résolubles.

En combinant ces fiérentes expressions, on obtient le probléme équivalent au probléme
(3.40 a I'exception de la perte du signe et la redéfinition donne :

X* =arg rr)w(intr {QX}

avecX semi-définie positive

rang{X} =1
diag{X} = Ixi1
tr{FX}=(L-27%i={L...,K}. (3.43)

Relaxation de la contrainte

La seule dificulté dans la résolution de ce probléme est la contrainte sur le rang qui rend I'en-
semble non-convexe. L'approche usuelle a l'origine de la dénomination de la technique est de
relacher cette contrainte et de considérer le probleme :
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X* =arg rr;(intr {QX}

avecX semi-définie positive
diag{X} = ki1
tr {F;X}=(L-27 i={L...,K} (3.44)

qui peut étre résolufBcacement avec une complexité polynomiale grace a des logiciels
standards d’optimisation comme@/X Matlab Toolboxu CPLEX

Randomisation

La solution obtenu&* n’est pas directement exploitable a cause de la redéfinition du probleme.
Il faut en extraire une approximation de la solution au probleme initial. Une métihdace

pour cela est la randomisation. Elle consiste a voir la makiceomme une matrice de corré-
lation utilisée pour générer un ensembleSieecteurs candidats, i = {1,...,S} tels que :

xi = [X*]"%u; avecu; ~ N (0, 1)

ou les vecteursl; suivent une loi normale de moyenne nulle et de matrice de covariance, la
matrice identitd k.1

Les x; peuvent étre interprétés comme des combinaisons aléatoires des vecteurs propres
de X* ou les coéicients pondérateurs dans la combinaison correspondent aux valeurs propres
associées a ces vecteurs propres. Pour chaque tirage aléatoire, on va déduire un vecteur solution
Xi duguel on déduit un vectegy solution au probleme3(40 originel en posang; = x;(1 :
LK) x (LK + 1).

Finalement, le vecteur soluti@yi retenu parmi le§ de 'ensemble sera celui qui minimisera
la fonction de codt originellg z—Cg; ||2. Plus le nombre de tirages est important, plus la solution
déterminée est fiable mais plus le temps de résolution s’allonge et donc encore une fois il y a
un compromis a faire entre complexité et performance.

Performances

Pour un systeme CDM-CCSK avét= 31,K = 4,L = 32,S = 10° tirages dans I'étape
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de randomisation et I'utilisation de VX Matlab Toolboxpour la résolution, les taux d’er-

reur macrosymbole et bit obtenus par simulation sont donnés sur la 8di#td_e niveau de

charge choisi reste faible comparé au maximum possible. On constate que les taux d’erreur
atteignent un plancher lorsque le SNR augmente ce qui ne laisse pas augurer de meilleures per-
formances avec 'augmentation de la charge. Le gain obtenu sur la complexité rendent possibles
des simulations avec des niveaux de charge supérieurs. Cependant, ces derniers impliquent une
augmentation du nombre de variables et de contraintes a gérer par I'algorithme @t ioac

une augmentation rédhibitoire de la complexité du probleme (voir tableau récapBuatif

N=31,K=4,L=32

10 T T T

10 " —%— TEM SDR + 10000 Rand
Approximation TEM optimal
—+— TEB SDR + 10000 Rand
Approximation TEB optimal
T N T

10_8 1 1 1 1 1 1
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10

Eb/NO (dB)

Ficure 3.14 — Comparaison des taux d’erreur macrosymbole et binaire entre le détecteur sous-
optimal SDR et I'approximation des performances optimales pet8INK=4, L=32

3.2.4.3 Conclusion sur les détecteurs sous-optimaux

Les deux approches sous-optimales décrites ci-dessus n’apportent pas de solutions satisfai-
santes au probléme d’implémentation induit par le Sphere Decoding. Bien que la complexité
diminue, les temps de simulation pour de fortes charges restent conséquents et les pénalités sur
les performances sont rédhibitoires pour considérer de tels détecteurs. Le BaBieamapitule
les performances des algorithmes optimaux et sous-optimaux en termes de complexité et de
performance.
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Lecture du tableau

(+++) : Tres faible complexit¢ Performance optimale

(++) : Faible complexit¢ Performance non optimale, faible dégradation

(+) : Complexité moyenngPerformance non optimale, dégradation moyenne
(-) : Forte complexit¢ Performance non optimale, forte dégradation

(- -) : Tres forte complexit¢ Performance non optimale, tres forte dégradation
(- - -) : Irréalisable/ Indécodable

N=31L=32
Complexié Performance

NombrefluxK| SD/GSD| LASSO| SDR | SD/GSD | LASSO| SDR

2 ++ +++ ++ +++ ++

3 + +++ ++ +++ +

4 - +++ + ++ + - -

5 —— ++ + + ++ + —— ——

6 -—- +++ + +++ ———= | =-=-

8 -— - +++ - +++ ——— | ===

10 -—- +++ —— +++ ———= | =-=-

20 -— - +++ | ——- ++ + - | -=-

31 -— - +++ | ——- ++ + - | -=-

TasLE 3.2 — Récapitulatif des performances des algorithmes optimaux et sous-optimaux pour
N = 32,L = 32 etK variable

3.3 Etude a forte charge

L'efficacité en puissance de la forme d’onde proposée dépend de la capacité du récepteur
a détecter les séquences transmises a partir des échantillons du macrosymbole bruité recu.
Pour cela, I'unicité des macrosymboles est une condition nécessaire quelle que soit la charge.
Le nombre de motifs diérents nécessaifdacro €St donné par les parametres de charge soit
Nmacro = L. Pour la longueur de séquence considérée dans les exemples préddderis)(
et de forts niveaux de charge € 32,K > 5), la vérification de I'unicité des macrosymboles par
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une revue exhaustive des séguences devient impossiblendzepieen étudiant le cas asympto-
tigue K = N, L = N + 1), on peut démontrer qu'il existe un niveau de charge a partir duquel
I'unicité des macrosymboles n’est plus respectée.

Justification

A pleine charge K = N, L = N + 1), le nombre de macrosymboles uniques nécessaire
vautLK = (N + 1)N. LesN chips des macrosymboles prennent leurs valeurs dans I'ensemble
{(-K,-K +2,...,+K — 2, +K} qui contientK + 1 éléments. Si toutes les combinaisons de va-

leurs étaient possibles, on aurait exactem&nt(1)N = (N + 1)N combinaisons. Or, elles ne

sont pas toutes possibles car construites a partir de séquences de Gold. Considérons un exemple
simple : la combinaison composée Nechips valant toustK n’existe pas car elle serait le
résultat de la somme d€ = N séquences identiques composées uniquement de 1. Or les ma-
crosymboles sont composés de seéquences binaires tofitesmties, ce cas de figure est donc

exclu.

Si cela prouve qu’un seuil de charge existe, il efiiadie de le quantifier car il varie en
fonction des parametrd$, K et L. Nous proposons d’étudier plus en détail un cas particulier
pour une faible longueur de séquende £ 7) réduisant ainsi la complexité et la durée des
simulations avec pour objectif de déterminer si un compromis intéressant existe eghtadie
en puissance et lfecacité spectrale.

3.3.1 Etude de cas pour une longueur de ségquence=[X

Pour cette longueur de séquence, nous pouvons dans un premier temps déterminer grace a
une revue exhaustive des séquences le niveau de charge pour lequel la redondance des macro-
symboles apparait. Le table&B regroupe les résultats obtenus. Le paramietéant décisif
pour I'efficacité en puissance et spectrale, il est fixé a sa plus haute valeur pdssile« 1).

Plus K augmente, plus la redondance est forte et le nombre de macrosymboles disponibles
chute.
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N=7,L=8
K 2 3 4 5 6 7
Nombre de macrosym- 64 | 512 | 4096 | 32768| 262144| 2097152
boles uniques néces

saires
Nombre trouvé par ret 58 | 344 | 1636| 6024 | 18640 | 49752
vue exhaustive
Rapport (%) 906|672 | 399 | 1838 | 7.11 2.37

TasLe 3.3 — Disponibilité de macrosymboles uniques en fonction de la charge patur N

La redondance des macrosymboles implique que I'approche parallélisant des flux d’infor-
mation développée précédemment considékambodulateurs indépendants n’est plus appli-
cable. Pour contourner ce probleme, nous proposons une nouvelle appzéchadée sur
la sélection d’'un ensemble de macrosymboles pour former un alphabet composé d’éléments
uniques. En définissaiM la taille de I'alphabet, cette nouvelle approche permet de moduler
log, M bits par macrosymbole. Le format multi-flux est remplacé par un format avec un seul
flux d'information modulé par cet alphabet.

Construction du nouvel alphabet

D’aprés le tableai.3, on voit que pour une charge maximale € 8, K = 7), bien que le
pourcentage d’unicité soit faible, le nombre de macrosymboles disponibles est le plus grand. En
gardant en mémoire I'objectif de fournir un schéma a hatflieaeité spectrale, ce cas présente

la meilleure perspective. L'alphabet disponible est donc composé des 49752 macrosymboles
unigues issus dds¢ = 8’ = 2097152 combinaisons du systeme CDM-CCSK pour une charge
maximale. PouN = 7, les chips des macrosymboles prennent leurs valeurs dans I'ensemble
{-7,-5,-3,-1,1,3,5,7}.

Puissance moyenne des macrosymboles
D’apres I'équationd.1), un macrosymbolg[n] est la somme dK séquences, i € [1,...,K]
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et peut s’écrirex[n] = X, ¢. La puissance moyenne d’un macrosymbole se définit par :

= E[|x[n]|2]

K 2
=E Zci
[1i=1
=E Zc.l +ZZ:<C.,CJ ]
| i=1 i#]

K
Z E 6| +22 <G,Cj> (3.45)
i=1

i#]

Dans I'approche multiutilisateur, les séquences sont indépendantes car toutes les combinaisons
de séquences sont possibles. Ainsi le second terme 8ag €st nul et la puissance moyenne
Sécrit :

K

P 3 E o]

i=1

- K (3.46)

Ce résultat se retrouve par simulation sur la fig8iE>(a) donnant la distribution de la puis-
sance de4.X macrosymboles issus de I'approche multiutilisateur pour 7, L = 8 etK = 7.
La puissance moyenne est tracé en pointillé et correspond bien a la valéur de

Dans la nouvelle approche monoutilisateur, la sélection des macrosymboles uniques et donc
des combinaisons de séquences conduit a une interdépendance des séquences et les simplifi-
cations dans I'équatior3(45 ne sont plus possibles. Une étude par simulation conduit a la
distribution de la figure8.15(b). La puissance moyenne tracée en pointillé est supériir
Il faut tenir compte de ce résultat dans le calcul du bruit lors des simulations. Afin de minimiser
cette augmentation lors de la sélection d’ensembles restreints (voirp&c8e les macrosym-
boles uniques seront choisis par puissance croissante.

A noter que la modulation en quadrature de deux macrosymboles proposée pour amelio-
rer I'efficacité spectrale (parti®2) est toujours valable avec la nouvelle approche et implique
un doublement de la puissance moyenne par macrosymbole complexe (voir la distribution des
niveaux de puissance sur la figurg-(a)).
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N=7 K=7 L=8, distribution 2097152 motifs, Pmoy =7 (en pointillé)

015 F T T T T T T 3
—_ 1
A I
| L 4
@ 0.1 1
= 1
Qo
S 005} : .
o 1
a I |
0 I ! 1 | I I| | 1 2 ! !
0 5 10 15 20 25
Puissance par macrosymbole
N=7 K=7 L=8, distribution 49752 motifs uniques, Pmoy =14.4169 (en pointillé)
T T T T T
= 1
~ 01rf I b
|
@ 1
= 1
3 I
8 0.05 b
o 1
) | '
0 M l I f 1 I I I
5 1

0 15 20 25
Puissance par macrosymbole

Ficure 3.15 — Distribution des puissances des macrosymboles avant (a) et aprés sélection des
motifs uniques (b) pour N7, K=7, L=8

Récepteur

En réception, l'information est décodée en utilisant la regle de décision optimale donnée par
(3.6) : Y = argmin || z- ¥ ||°. La solution peut étre, dans ce scénario de complexité limitée,
directement cherchée parmi Ib& macrosymboles composant l'alphabet et ce, pour les deux
macrosymboles modulés en quadrature. La complexité du récepteur est linédire en

3.3.2 Etude analytique des performances

Efficacité spectrale
L'efficacité spectrale dépend de la tailede I'alphabet retenue. Lors de la transmission, les
composantes en phase (I) et quadrature (Q) sont considérées et on suppose une démodulation
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cohérente. Chague macrosymbole codeatlog, M, I'efficacité spectrale s’écrit :

log, M
7 =2 g|\2| . (3.47)

Probabilité d’erreur sur les bits

Comme pour I'étude des systemes a faible charge, I'évaluation des performances de détection
en termes de taux d’erreur binaire est déduite a partir d’'une borne intelligente basée sur I'ap-
proximation des plus proches voisins. Pour un macrosynydles [1,..., M]), ceux-ci sont

définis comme les macrosymbolggels que| z — z; ||>= d2. avecdmiy la plus petite distance

entre deux macrosymboles de I'alphabet. Cette distance minimale est la méme que celle définie
dans la sectiol.2.1 En dfet, les macrosymboles les plus proches sont ceux qui flierelnt

gue d’'une séguence dans leur décomposition en séquences de Gold. D’'apres la méthode d’attri-
bution retenue d@.1.2 cela conduit &, = V2(N + 1). Le taux d’erreur bit peut étre exprimé

par :

P(e) = P(ez # 2)P(z # 2), (3.48)

ou z représente le macrosymbole énage macrosymbole estimé etune erreur parmi les
n = log, M bits correspondantz Tous les macrosymboles sont équiprobables et indépendants
mais n’ont pas la méme puissance, ni le méme nombre de plus proches voisins. En conséquence,
P(e) peut se décomposer en :

M

P(e) = ) P(ei2 # 2)P(2 # z)P(z = 2). (3.49)

i=1
D’'aprés I'approximation des plus proches voisins, valable pour de forts SNRP¢n -a
Z) ~ NNN(I)Q(dm'”) ou Nnn(i) représente le nombre de plus proches voisins pour le macrosym-
bolei. Ce qui conduit a

M n

PO~ 3y |23 Pe= 1% 2)Ple = Do) Q3] (350
ou P(e = ]) est la probabilité gu'une erreur ait lieu sur le pdez;, j € [1,...,n]. Il vient
P(e)~—} i - Nun (i J) N ()] ( m.n) (3.51)
Mn|& < N “Nan(i)
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3. Forme d'onde CDM-CCSK

ol Nyn(i, j) est le nombre de plus proches voisins pour le macrosynzolent lei®™ bit
est diférent. Sa valeur dépend de la maniéere dont est fait le mappjnggloitosymbole et de la
taille de I'alphabet considéré dans le systeme. On déduit finalement :

P(e) ~ ——lZZNNN(l J)] ( m'”) (3.52)

i=1 j=1

Sous une forme plus compacte, en posant
11 M n

e Z 2 N (i j)]
1 j=1

NN:

et en utilisant I'expression de Fécacité en puissance donnée parl@, I'approximation du
taux d’erreur binaire pour le systéme proposé est donnée par :

P(e) = TEB~ NNNQ( ’"'”) N_NNQ(J%%). (3.53)
0

Efficacité en puissance
L'équation B.53 peut étre comparée aux expressions des taux d’erreur ditmaioriques des
modulations d’amplitude et de phase classiques qui peuvent étre exprimées sous l&¥rme [

TEB= aQ( ﬁ;b) (3.54)
0

Le calcul et 'analyse dg permet de déterminer le comportement des courbes d’erreur avec
'augmentation du SNRx est un cofficient de proportionnalité qui ne dépend pa%%ie

Lorsquea et 3 sont connus, on peut déduire d&34) le ,/Ny requis pour atteindre un
TER, cible

No
et dériver I'expression du gain apporté suifiieacité en puissance par la forme d’'onde CDM-
CCSK par rapport a des modulations d’amplitude et de phase de référence :

2
S —ﬁ[Q— ( TEBO)] (3.55)

G=10 |ogm[%(N_°¢) (3.56)

(N_O)CDM—CCSK
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3. Forme d'onde CDM-CCSK

ou (s—b) est le requis pour garantir le TEB cible avec une modulation classique d’ordre
No/MOD No

M’ (M’-PSK andV’-QAM) et (;—Z)CDM_CCSKceIui pour le schéma proposé (voir tablead).

3.3.3 Résultats de simulation

Dans cette étude, nous avons donc considéré des codes de Gold de Iddgsaeuret
recherché les macrosymboles uniques avec des parametres deihargetL = 8 donnant
I'efficacité spectrale maximale. L'ensemialéterminé comporte 49752 éléments uniques et
la distance minimale entre ces éléments \dt = V2(N+ 1) = V16 = 4. Afin de mettre
en lumiere l'intérét de ce format de modulation par rapport a des modulations existantes, nous
définissons des sous-ensemble&dmntenant moins de macrosymboles :

e M = 2% avec modulation en quadrature, donne la méffieagité spectrale que la modu-

lations 16-QAM ou la modulation 16-APSK proposée dans la norme DVB292 |
14

s = 2'092N(M) = 2 = log,(16) = 4 bit/s/Hz

e M = 21 avec modulation en quadrature, donne approximativement la méivaceé
spectrale que la modulation 8-PSK, également proposée dans les spécifications de la
norme DVB-S2 :

'ngl‘\f'v') - 2% ~ 3.14 = logy(8) = 3 bit/s/Hz

Ns=2

e M = 27 avec modulation en quadrature, donne la méffieagité spectrale que la modu-
lation QPSK, retenue dans les normes DVB-S et DVB-S2 :
log(M 7 :
Ns = 2—92( ) = 2= =log(4) = 2 bit/s/Hz
N 7
Le tableau3.4compare lesféicacités en puissance et spectrale des schémas considérés. On
constate une amélioration deflieacité en puissance dans tous les cas par rapport aux modula-

tions classiques présentant la ménfficacité spectrale. Et inversement, pour ufiicacité en
puissance donnée, flicacité spectrale est améliorée.
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3. Forme d'onde CDM-CCSK

Tlp Ts B
QPSKCDM-CCSK 2 4 6.06 | 2| 2 2 3.03
8-PSKCDM-CCSK 2'* | 1.76 | 4514 | 3| 3.14 | 0.88 | 2.26
16-APSKCDM-CCSK 24 | 1.05| 318 |4| 4 |<08] 159
16-QAM/CDM-CCSK 24 | 16 | 318 | 4| 4 0.8 | 1.59

TasLe 3.4 — Comparaison deghfieacités en puissance et spectrale entre le CDM-CCSK et des
modulations classiques pour ldtdision par satellite

La figure 3.16 montre le gain sur le rappoE% requis selon le taux d’erreur binaire visé
pour plusieurs configurations d’aprés les équati8ris5 et (3.56) et comparé aux modulations
QPSK, 8-PSK et 16-QAM.

Gain (dB)

| — — — 8PSK/ICDM-CCSK M=211 |

~ — QPSK/CDM-CCSK M=2"

16QAM/CDM-CCSK M=21* N

-5 107 107 -2 -1
TEB

0

Ficure 3.16 — Gain sur I'éicacité en puissance en fonction d’'un TEB cible

Pour un alphabet d&l = 2'* macrosymboles, la figur.17 compare le taux d’erreur bi-
naire évalué par simulation du CDM-CCSK en fonction du rapport signal a bruit et le compare
aux TEB de la 16-APSK et de la 16-QAM. lfficacité spectrale est la méme pour les trois
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3. Forme d’'onde CDM-CCSK

modulations (4it/s/Hz2) et le schéma proposé présente de meilleures performances en termes
de TEB pour un;—‘; > 8.78 dB comparé a la 16-APSK et pour Lﬁ? > 9.14 dB comparé a

la 16-QAM. Ceci se retrouve dans I'expression du taux d’erreur donné@p&y.(En dfet le

facteur multiplicatif3 en argument de la fonctid@ est plus grand dans I'expression du CDM-
CCSK que pour les modulations classiques et ainsi impliqgue de meilleures performances avec
'augmentation du SNR. On vérifie également la validité de I'approximation du TEB donnée
par I'équation 8.53).

Taux d’erreur binaire

TEB simulé CDM-CCSK M=21*
FH — — — Approximation du TEB théorique
—+— TEB théorique 16APSK

—— TEB théorique 16QAM

10

10_6 1 I I
0 2 4 6 8 10 12
Eb/NO (dB)

Ficure 3.17 — Comparaison du taux d’erreur binaire du CDM-CCSK pduge 2'# avec des
modulations de mémdiicacité spectrale

Remarque Le parameétrgd peut facilement étre déterminé pour les modulations QPSK, 8-
PSK et 16-QAM. En revanche, pour la 16-APSK cela s’avere plus compliqué car il n’existe pas
d’expression du taux d’erreur théorique de la forBEeR = « Q(\/,Biﬁ—g) Cependant, comme
illustré sur la figure3.17, le taux d’erreur binaire en fonction du SNR décroit plus depient
pour la modulation 16-QAM que pour la 16-APSK donc la comparaison est quand méme en
faveur du CDM-CCSK.

Les figures3.18et 3.19présentent les performances du systéme proposeé et les aparox
tions données paB(53 pour les autres configurations considéréds= 2’ comparé ala QPSK
etM = 21 comparé a la 8PSK.
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10"

Taux d'erreur binaire

TEB simulé CDM—-CCSK 27
— — — Approximation du TEB
—+— TEB théorique QPSK

0 2 4 6 8 10 12
Eb/NO (dB)

Ficure 3.18 — Comparaison du taux d’erreur binaire du CDM-CCSK pddue 27 avec une
modulation de mémeficacité spectrale

Taux d’erreur binaire

107°L —*— TEB simulé CDM-CCSK 2!
= = = Approximation du TEB
—— TEB théorique 8PSK

0 2 4 6 8 10 12
Eb/NO (dB)

Ficure 3.19 — Comparaison du taux d’erreur binaire du CDM-CCSK pdus 2! avec une
modulation de mémeficacité spectrale
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3. Forme d'onde CDM-CCSK

3.4 Conclusion sur la forme d’onde CDM-CCSK

Dans ce chapitre, nous avons proposé une nouvelle forme d’onde basée sur une combinai-
son de Cyclic Code Shift Keying avec du Code Division Multiplexing et I'utilisation judicieuse
de séquences de Gold. Pour de faibles charges, un détecteur multi-flux optimatfecéce-e
ment implanté grace a I'algorithme du Sphere Decoding. Les résultats obtenus montrent qu'une
amélioration simultanée degfieacités en puissance et spectrale est envisageable avec 'aug-
mentation de la charge. Cependant, a partir d’'un niveau de charge éleve, I'apparition de re-
dondance dans les macrosymboles est inévitable comme justifié en debut de 38ctibre
nouvelle approche a été proposée, basée sur une sélection préalable de macrosymboles uniques
et d’'un détecteur monoutilisateur. L'étude d’'un cas a complexité limitée montre que I'on peut
espérer des taux d’erreur binaires présentant des perspectives intéressantes par rapport aux mo-
dulations a #icacité spectrale équivalente rencontrées dans les standards actuels. Pour les deux
approches, un doublement deflieacité spectrale est obtenu en modulant les macrosymboles
en quadrature et grace a une démodulation cohérente en réception.

Les résultats présentés ne prennent pas en compte le codage canal qui détermine les points
de fonctionnement a considérer pour une modulation donnée. Dans le standard D¥#;S2 |
le code LDPC permet d’atteindre des points de fonctionnement pour des transmissions a trés
faible taux d’erreur owQuasi Error Free(QEF) avec Ur‘% inférieur a 3.9 dB pour la modu-
lation QPSK, 6.7 dB pour la modulation 8-PSK et 7.6 dB pour la modulation 16-APSK. Sur
les performances non codées présentées dans les fRylie8.18et 3.19 si I'on réutilise le
codage canal spécifié dans le standard DVB-S2, la modulation proposée pas de gain
potentiel pour Ie{lﬁ0 énoncés ci-dessus. Cependant, nous avons déja relevé que le taux d’erreur
bit du CDM-CCSK n’avait pas la méme décroissance en fonction du SNR que les modulations
proposées dans le standard. Cela suggere que l'utilisation d’'un codage canal adapté exploitant
cette décroissance et la structure particuliere de la modulation poufraitle meilleures per-
formances qu’une simple association du CDM-CCSK avec le codeur LDPC du DVB-S2 (voir
chapitreb).
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Chapitre 4
Techniques multiporteuses

Ce chapitre explore I'application de techniques multiporteuses de type OFDM (Orthogonal
Frequency Division Multiplexing) sur la forme d’onde CDM-CCSK définie au chapitre précé-
dent. Ce format présente plusieurs avantages par rapport a la structure de la forme d’onde basée
sur des macrosymboles dont la puissance varie d’'un macrosymbole a I'autre.

L'OFDM présente cependant un rapport puissance créte a puissance moyenne (Peak-to-
Average-Power Ratio ou PAPR) qui peut étre pénalisant pour des applications satellite. Une
analyse de la distribution du PAPR est menée ainsi que I'étude de I'impact des non-linéarités
via un modele théorique et de I'apport des techniques de réduction du PAPR.

D’autre part, il a été montré dan8d] qu’un gain potentiel enfécacité spectrale était pos-
sible dans un canal Gaussien, en réduisant la taille du préfixe cyclique par rapport a une forme
d’onde DVB-S2 monoporteuse.

4.1 Motivation

Les transmissions par satellite nécessitent I'utilisation d’amplificateurs de puissance ou
High Power Amplifier(HPA) a bord des satellites. Ceux-ci introduisent des distorsions non-
linéaires dans la chaine de transmission qui sont a I'origine du bruit dit d’'intermodulation af-
fectant les signaux transmis et d’interférences entre les composantes | et Q du signal. Les dis-
torsions &ectent 'amplitude (distorsions AMM) et la phase (distorsions ANM) du signal
en entrée de I'amplificateur dégradant significativement la capacité de détection du récepteur.
Si I'enveloppe complexe du signal en entrée est de la forft)e= A(t)el’V, le signal amplifié
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4. Techniques multiporteuses

en sortie du HPA s’écrit :
y(t) = f [A()] el (O+alAD]) (4.1)

ou f(t) est la réponse en amplitude de I'amplificateur (caractéristiqueAl et g(t) la ré-

ponse en phase (caractéristique /AW). La premiére donne I'amplitude du signal de sortie en
fonction de I'amplitude du signal d’entrée et la seconde, I'erreur sur la phase du signal de sortie
en fonction de I'amplitude du signal d’entrée. |l existe plusieurs modéles pour décrire ces carac-
téristiques dépendant de la technologie de I'amplificatBalid State Power Amplifi§SSPA)

[13], Travelling Wave Tube AmplifidT WTA) [ 77]). Le contexte qui nous intéresse est celui de

la diffusion qui se fait par satellite géostationnaires et pour lesquels la technologie TWTA est la
plus utilisée. Les courbes AMM et AM/PM de ce modele sont définies par :

_ aAin

f(t) = TR (4.2)
R

at) = m

avecA;,, 'amplitude du signal d’entrée et, 8, o’ et des parametres définis dans].

Une courbe AMAM typique est donnée sur la figukel La courbe est linéaire pour de
faibles valeurs de I'amplitude d’entrée et tend vers un comportement non-linéaire a mesure que
I'amplitude se rapproche de la saturation.

Pour minimiser les distorsions et le bruit d’intermodulation liés au comportement non-
linéaire, le point de fonctionnement de I'amplificateur est choisi avec un recul par rapport au
point de saturation. Ce recul en entréelimput Back-Gy (IBO) est visible sur la figurd.1 La
conséquence apres amplification est une diminution de la puissance du signal sortant, traduite
par un recul en sortie oQutput Back-@ (OBO) par rapport & la puissance de saturation du
HPA. On définit I'IBO et 'OBO en décibel par :

IBO = 10 IoglO(PPi” )
sat

sat

P
OBO= 10 Ioglo( P°“t)
avecP;, la puissance du signal d’entré®,; la puissance du signal de sortidRa}; la puissance

au point de saturation (généralement normalisée a 1).
La réduction des distorsions implique une utilisation sous-optimale des amplificateurs et
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Courbe AM/AM réelle — — — Courbe AM/AM idéale|

7 T T

/ Saturation

OBO
0.8
2
a I fonctionnement
206 | 1
[
kel |
2 \
g \
< 0.4 ‘ B
: IBO :
0.2 : : 1
| |
| |
0 | | | | | | |
0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4

Amplitude d’entrée

Ficure 4.1 — Courbe AMAM typique comparée a une courbe AW idéale

une perte de puissance dans le bilan de liaison car le rendement des amplificateurs est meilleur
a saturation. Il existe donc un point de fonctionnement optirffaduot le meilleur compromis

entre réduction des distorsions di@acité de I'amplification. La variation de la puissance du
signal d’entrée et notamment son maximum, vont directement impacter le choix de ce dernier.

La forme d’onde CDM-CCSK est basée sur I'émission de macrosymboles modulés en qua-
drature et composés de chips sujets a de grandes fluctuations d’amplitude. En considérant une
transmission monoporteuse, on observe les variations de la puissance instantanée des chips don-
nées sur la figurd.2-(a) et de la puissance moyenne par macrosymbole sur la #g(e).

La puissance du signal va fortement varier en fonction du temps selon les macrosymboles
transmis, ce qui va impliquer une grande excursion autour du point de fonctionnement du HPA
et une perte dicacité en puissance de la chaine de transmission soit par une faible amplifica-
tion des chips de faible puissance soit par des distorsions sur les chips de forte puissance.

Les performances d’une transmission CDM-CCSK monoporteuse avec le modeéle de HPA
défini par I'équation4.2) et différents IBO sont données sur la figurs.

Avec un IBO de 12 dB, on observe encore une dégradation par rapport a une transmission
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Puissance instantanée des chips — moyenne en pointillé
T I T T T

o
)

Probabilité - (a)
o
=

“ | 1 .

0 20 40 60 80 100
niveaux de puissance

Puissance moyenne par macrosymbole — moyenne en pointillé
O.l T T T T
]

S 0.08} ! .

Il “I
4

30 0 50
niveaux de puissance

0.06 -
0.04

IM
i |||||\
20

0 10

Probabilité - (b

o

Ficure 4.2 — Distribution de la puissance instantanée des chips et de la puissance moyenne par
macrosymbole en transmission monoporteuse

sans distorsion. Il parait maintenant évident qu’il est important d’avoir une variation de la puis-
sance moyenne et instantanée du signal d’entrée la plus faible possible. Pour cela, nous étudions
une transmission multiporteuse qui apporte certains éléments de réponse.
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Taux d’erreur bit CDM-CCSK monoporteuse m=214

TEB

—+— Sans distorsion (optimal)

Avec HPA IBO = 0 dB
Avec HPA IBO = 4 dB
Avec HPA IBO = 8 dB
Avec HPA IBO = 12 dB

-5

10 "¢

10

0 2 4 6 8 10 12
Eb/NO (dB)

Ficure 4.3 — Taux d’erreur bit pour transmission CSM-CCSK monoporteuse avec HP#&éet di
rents IBO

4.2 Transmission multiporteuse

Nous cherchons a réduire conjointement les variations des puissances moyenne et instanta-
née. Pour cela, nous proposons de regrouper les macrosymboles par paquet puis de les transpo-
ser sur les porteuses d’'un modulateur OFDM.

4.2.1 Etape de concaténation

L'étape de concaténation des macrosymboles est nécessaire pour deux raisons.
Premierement, si on considere que chaque symbole OFDM contient I'information d’'un ma-
crosymbole, d’apres le théoreme de Parseval sur la conservation de I'ée&tge14, la puis-
sance moyenne d'un symbole OFDM, donnée par I'équatibi),(est égale a la puissance
moyenne d’'un macrosymbole. Or, on a pu constater sur la fij@ré) une grande dispersion
de leur puissance autour de la valeur moyenne et les conséquenceffisaclié en puissance
ont déja été exposées. Nous proposons donc la concaténafifomaderosymboles sur les por-
teuses d’'un symbole OFDM\{ = P x N, P > 1). Elle permet de réduire la variance de la
puissance moyenne d’'un symbole OFDM d’un factBuwoir figure4.4pourN = 7, P = 9
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et N. = 64). Ainsi, I'excursion autour du point de fonctionnement du HPA sera d’autant plus
faible queP sera grand.

OFDM avec 1 macrosymbole, moyenne en pointillé

: : E : :
0.08 . ]

ot

o

>
!

Probabilité - (a)
o
o
=

g

o

N
T

o

‘||.. |
40

50 60

1 .|||I|||‘
20

10

o

30
Niveaux de puissance

OFDM avec concaténation P=9 macrosymboles, moyenne en pointillé
0.03F T T i T T =

0.02 b

0.01 i

Probabilité — (b)

O L L sl i L L
0 10 20 30 40 50 60

Niveaux de puissance

Ficure 4.4 — Distribution de la puissance moyenne des macrosymboles modulés en quadrature
sans (a) et avec concaténation (b)

La valeur d’'un échantillon OFDM dépend des valeurs de tous les chips issus de la concaténa-
tion. Les niveaux de puissance instantanée associés aux chips, définis par I'équéticoit
donc beaucoup plus variés et des valeurs plus importantes qu’en monoporteuse apparaissent
et augmentent avec le nombre de porteuses considérées. Cependant, ces niveaux sont peu pro-
bables et peuvent étre ramenés a des valeurs plus faibles grace a I'existence de techniques de
réduction (voir partiet.4). Les niveaux de plus faible puissance sont plus probablesmoon
peut le constater sur I'exemple de la figdr® pour une modulation OFDM dE = 9 macro-
symboles sur 64 porteuses.

La seconde raison pour laquelle nous avons considéré la concaténation est liée au nombre
de porteuses du symbole OFDM. Hifet, la concaténation des macrosymboles en amont de la
modulation OFDM implique une augmentation du nombre de porteuses et permet de remplir
la condition pour laquelle les signaux OFDM discrets en bande de base se comporte comme
un processus aléatoire Gaussien. Il a été montré diéhs|fie pour assurer ce comportement
aléatoire Gaussien, le nombre de porteuses d’'un symbole OFDM devait étre d’au moins 64. Pour

88



4. Techniques multiporteuses

Puissance instantanée en monoporteuse m=214

0.4
\I“i 0.3f
e
= 0.2
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Ko}
S 01 | ‘ ‘
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Puissance instantanée en multiporteuse: P=9, 64 porteuses, m=214
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I 0.04
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g 0.02
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Ficure 4.5 — Distribution de la puissance instantanée pour des systéemes monoporteuse (a) et
multiporteuse avec concaténation (b)

une longueulN = 7, la condition est remplie en concatén®nt 9 macrosymboles complexes
donnant 63 chips transposés sur 64 porteuses en ajoutaatapaddingour la porteuse non

utilisée. Bien entendu, de plus grands nombres de porteuses et de macrosymboles concaténés
peuvent étre considérés. Laugmentation du nombre de porteuses a un autre avantage. Nous
avons abordé dans la parties du chapitrel, le sujet du gain potentiel erffieacité spectrale

apporté par le format OFDM. Ce gain, décrit daB&] [ augmente avec le nombre de porteuses,
renforcant I'intérét de la concaténation.

4.2.2 Principe d’une modulation multiporteuse

En sortie du modulateur CDM-CCSK, les macrosymboles composistgs sont modu-
lés en quadrature comme expliqué précédemment pour doulsterdtsté spectrale. Ils sont en-
suite regroupés par paquet®enités. LeNP chips complexes résultagf, (k= 0,1,...,NP— 1}
sont transposés sur Idls porteuses orthogonaldés (k € [0, ..., N; — 1]) du modulateur OFDM
pour donner la forme d’onde MC-CSK.
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L'enveloppe complexe du signal OFDM peut s’écrire :

s) = > s(t)
|
= Z Z Si(Kh(t — IN.T)e/? (4.3)
| k=0

avech(t) = [In.r (t - NLZT) le filtre de mise en forme et

Ne—1
s = Y SiKEZ ™, INGT <t < (I+DNeT, (4.4)
k=0

le I*™esymbole OFDM.

L'orthogonalité requiert que chaque portedgeespectefy, = kAf, avecAf = 1/N.T, ou
T est la durée du symbole &, le nombre de porteuses. Ainsi, poNg porteuses, la bande
passante totale eBt= N AT (H2).

L'implantation analogique de 'OFDM est complexe mais I'évolution des systemes de trans-
mission vers le numérique a permis d'y remédier grace a l'utilisation d’algorithmes de Trans-
formée de Fourier rapided 9] [42). En efet, la discrétisation de I'equatiot (4) en prenant
t= % et f, = k/N.T donne:

_kn_

Ne—1 - )
sl = Y Si(Qe @, ILoNe <n< (I+1)LoNe - 1, (4.5)
k=0

et peut étre obtenue gréace a une Transformée de Fourier inverse discréte des sgrt)ples
kelO,...,N; — 1] a transmettrely est un facteur de suréchantillonnage permettartidar la
précision des variations du sign&l7]. En choisissantoN, = 2™, I'algorithme de calcul rapide
(IFFT) peut étre utilisé. Le schéma numérique d’un modulateur OFDM est alors décrit par la
figure 4.6. En réception, la démodulation OFDM suit la méme logique @mptagant I'iIFFT
par une FFT.
La puissance instantanée pour les échantillons d’'un symbole OFDM est donnée par :

Pinst[n] = |3[n]|2 (4-6)
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e S . .
' s[0]
So > [0] »
conversion conversion
N - 51 5[1] L
; Sk =aktjbk serie ————- ———m= parallé&le
bits gg;ﬂ : iFFT - 5[N]
paralléle ! ! série
SH_-1 SlgM-1]
— -

— T —
' pour le padding

Ficure 4.6 — Schéma numérique de modulation OFDM

et la puissance moyenne pour un symbole OFDM par :
I:)moy =E [|a[n]|2] . (4-7)

La forme d’onde résultant de la combinaison du CDM-CCSK avec I'OFDM est appe-
lée MC-CSK pourMulti-Carrier-Code-Shift-KeyingUn schéma résumant sa construction est
donné sur la figurd.7.
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Ficure 4.7 — Construction de la forme d’'onde MC-CSK

Afin de valider I'apport de la modulation multiporteuse sur la distribution de la puissance
moyenne et en conséquence sur les performances face aux distorsions non-linéaires du HPA,
on compare sur la figuré.8 les taux d’erreur bit pour des transmissions monoporteusdiC
CCSK) et multiporteuse (MC-CCSK) sur un canal Gaussien avec un HPA défirt.@payec
a=196,8=0.99,a =253 ety =282. On fixe I'IBO a 4 dB pour chaque transmission. La
réduction de la variance de la puissance moyenne grace a la concaténation et a la modulation
multiporteuse a un impact bénéfique significatif sur les performances.

On constate toutefois que pour un IBO a 4 dB, la dégradation diicéeité en puissance
liée aux distorsions non-linéaires du HPA reste importante.
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M=2'4 OFDM P=9, N =64, L =4, HPA TWTA

TEB

TEB sans HPA (performance idéale)
—— TEB Multiporteuse IBO = 4 dB
—+— TEB Monoporteuse IBO = 4 dB

10

0 2 4 6 3 10 12
Eb/NO (dB)

Ficure 4.8 — Comparaison des transmissions multiporteuse et monoporteuse avec HRA, IBO
dB etM = 214

4.3 Peak-to-Average-Power Ratio (PAPR)

Comme expliqué dans les motivations, les amplificateurs sont trés sensibles aux variations
de I'enveloppe complexe des signaux traités. Un des critéres retenus pour quantifier ces varia-
tions est le rapport entre la puissance créte du signal et sa puissance moyenne ou, en anglais,
Peak-to-Average-Power Rat{®APR). Si I'ajout d’'une modulation multiporteuse nous a per-
mis de stabiliser la puissance moyenne, elle est toutefois caractérisée par un fort PAPR, ce qui
explique la dégradation résiduelle pour un IBO a 4 dB sur la figuse

Dans cette partie, nous donnons une définition du PAPR du signal transmis avec la forme
d’onde CDM-CCSK modulée en OFDM et caractérisons sa distribution.
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4.3.1 Définition

Pour chaque symbole OFDM[n] dont I'expression est donnée par I'équatighs], on
définit le PAPR discret de la fagcon suivante :

MaXcneLone-1 |19 [N

PAPR(s [n]} = : (4.8)

PfTDy

avecPyo = E [ls [n]|2], la puissance moyenne de tous les symbole OFDM, calculée a partir de
la puissance moyenne de tous les macrosymboles.

4.3.2 Approximation de la distribution

La distribution du PAPR apporte des informations probabilistes sur le systeme OFDM. Elle
est tres souvent modélisée par une fonction de répartition complémentddengpiementary
Cumulative Distribution FunctiofCCDF). De nombreux travaux ont eu lieu sur le sujt] [

[92] [97] [69] [23] [58] et proposent des approximations de la distribution du PARS€bs sur
différentes théories et hypothéses.

Sa connaissance est essentielle pour I'application de techniques de réduction en amont
des blocs non-linéaires de la chaine de transmission. Sa modélisation grace a une fonction
de répartition complémentaire permet d’évaluer les performances des techniques de réduction
du PAPR par I'évaluation de la probabilité que le PAPR dépasse un BAKHR donné :
Prob(PAPR > PAPR). La littérature recense de nombreux travaux proposant des formules
approchant cette probabilit@]] [92] [69] [23] [58]. Nous retiendrons la formule danS87]
basée sur la théorie des valeurs extrénd@$[[56] et valide pour une large plage de nombre de
porteuses pour des systemes OFDM codés ou non. Elle s’écrif\aquorteuses :

Prob(PAPR> y) ~ 1 — exp{—Nce-y . /% In Nc} . (4.9)

La validité de cette formule est vérifiee sur la figdt® pour un signal MC-CSK basée sur
des macrosymboles complexes de longugus 7 concaténés par bloc de= 9 surN, = 64
porteuses. Le signal est suréchantillonné d’'un factgue 4 afin d’'dfiner les variations du
PAPR et donc sa distributio®T].

Si I'on revient sur la distribution de la puissance instantanée donnée sur la fidiiren
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Ficure 4.9 — Simulation et approximation de la fonction de répartition complémentaire du PAPR
d’'un signal MC-CSK

y voit la justification de I'importance du PAPR du MC-CSK. Elle est due a 'augmentation
de la plage des niveaux de puissance possibles par rapport au CDM-CCSK. Bien que moins
probables, les échantillons de forte puissance subiront des distorsions dans I'amplificateur y
compris pour des valeurs d’'IBO déja pénalisantes tels que les 4 dB utilisés sur |af@ure

4.4 Techniques de réduction du PAPR

Dans la littérature, le probleme de la réduction du PAPR de signaux multiporteuses a été
longuement étudié et de nombreux travaux a ce sujet sont disponibles exploitant des techniques
variées comme I'écrétagéd, la réservation de porteuse®/], les transformées non-linéaires
[49] ou le codage§Z]. Dans cette partie, nous allons étudier I'apport éventagedhniques de
réduction du PAPR en termes de gain sur les taux d’erreur bit a IBO fixe.

Parmi I'ensemble des techniques disponibles, le choix s’est porté sur une technique ne né-
cessitant pas d'information complémentaire a transmettre au récepteur afin de prés@rver I'e
cacité spectrale de la forme d’'onde : les transformées non-linébioeslinear Companding
Transform(NCT) [49].
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D’aprés B8], c’est un des schémas de réduction les plus attractifs gaédente de nom-
breux avantages comparé aux autres approches : pas d’augmentation de la puissance du signal,
une complexité réduite, pas de diminution defiacité spectrale et une faible dégradation du
taux d’erreur binaire. L'idée sous-jacente est de traiter le signal en émission avant le passage
dans I'amplificateur pour modifier la distribution de son amplitude et donc de sa puissance afin
de réduire le PAPR. La transformée inverse est appliquée en réception pour revenir au signal
d’origine.

Comme expliqué dans la sectidn2.1 sur la concaténation, les échantillons d’'un signal
OFDM pour un nombre dtisant de porteuses peuvent étre assimilés a un processus aléatoire
Gaussien complexe de moyenne nulle et de variarfceEn conséquence, leur amplitude est
distribuée selon une loi de Rayleigh de parameétet leur puissance selon une loi exponentielle
de paramétre®?. La distribution de celle-ci a été présentée sur la figuse

L'idée développée pour les transformations non-linéaires est de changer la loi de distribution
de la puissance ou de I'amplitude pour une distribution majorée par un seuil fixé. La valeur de
ce seuil dimensionne le gain de réduction du PAPR.

Il existe plusieurs transformées et nous retenons celle proposéei@aridle fait partie de
la famille des transformées exponentielles et s’écrit :

C(x) = V6o [1 - exp(—ZXTZ) (4.10)

La densité de probabilité de la puissance du signal avant transformée est donnée sur la figure
4.10(a). Limpact de la transformée sur la distribution esthlisisur la figuret.10-(b). Ony voit
une diminution des niveaux maximum de puissance, ce qui, a puissance moyenne constante, va
induire une réduction du PAPR visible sur la figdrd1 Le gain sur le seuil de dépassement a
1% est de 19 dB.

Le signal en entrée du calcul de la transformée inverse est le signal regu bruité. Linversion
ne sera donc pas transparente car le terme de bruit est amplifié et cela induit une dégradation
sur le taux d’erreur bit car la puissance du signal n’est pas modifiée. Pour un systeme MCCSK
M = 2 sur 64 porteuses, la dégradation sur le TEB donnée sur la igi2est de I'ordre de
2 dB. Une telle dégradation rend l'intérét de la technique discutable.

On étudie néanmoins I'impact sur les performances avec amplificateur. La4ig@aonne
les courbes de TEB pour le méme systeme MC-CSK en considérant le modele d’amplification
donné par I'équatiord(2). On évalue les performances pour un méme IBO de 4 dB. Lesesurb
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Ficure 4.10 — Impact d’'une transformée non-linéaire sur la densité de probabilité de la puissance
d’'un signal OFDM
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Figure 4.11 — CCDF du PAPR d’un signal OFDM avec et sans transformée non linéaire
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MCCSK M=21* p=g, N =64, L =4
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Ficure 4.12 — Impact de la réduction du PAPR par transformée non-linéaire sur le TEB d’'un
signal OFDM sur 64 porteuses

sans HPA servent de référence pour déterminer le gain sur le TEB. Pour un TEB cible, on
constate que I'écart entre la courbe amplifiée et celle non amplifiée pour lesquelles la technique
de réduction n’a pas été appliquée, est supérieur a I'écart entre les courbes avec technique de
réduction. Exemple : pour un TEB de £QI'écart sans technique de réduction (courbes bleue

et noire) est d’environ 1 dB. Avec la technique (courbes rouge et verte) il v&dB0 Pour cette
exemple, le gain est donc d&’@B sur Ieﬁ—g’. Cependant ce gain est a mettre en opposition avec

la dégradation constatée liée a I'application de la technique qui est de I'ordre de 2 dB. Celle-ci
n’est pas compenseée par le gain suﬁﬁgeet la conclusion qui en découle est que cette méthode

ne semble pas appropriée pour la forme d’onde proposée.

La technique testée avec la forme d’'onde MC-CSK a été choisie pour sa simplicité d'implé-
mentation, 'absence de besoin de transmission d’'informations complémentaires au récepteur et
la conservation de |f&cacité spectrale. Cependant, elle conduit a des résultats peu exploitables.
La dégradation sur If&icacité en puissance due a I'application de la technique hors amplifica-
tion n’est pas compenseée par le gain sur le TEB avec amplification et application de la tehcnique
a IBO équivalent.

Si ces résultats n’apportent pas de solutions valables, d’autres techniques existent, plus com-
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MCCSK M=21* p=g, N =64, L =4
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Ficure 4.13 — Impact de la réduction du PAPR par transformée non-linéaire et de I'amplification
sur le TEB d’un signal OFDM sur 64 porteuses

plexes ou nécessitant I'ajout d’information supplémentaire au détrimentfiled®@té spectrale
comme lePartial Transmit Sequend@®TS) [67], le Tone ReservatiofiTR) [86] retenu dans le
standard DVB-T2 B1] ou le Tone Injection(TI) [87] et pourraient étre considérées.

Remarque Dans le standard DVB-T2, une autre méthode de réduction est proposée, I'’Ac-
tive Constellation Extension (ACER{]]. L'idée est de modifier la valeur des symboles exté-
rieurs de la constellation initiale afin que lors du passage en OFDM, I'amplitude du signal ne
dépasse pas un seuil donné. Le fait de modifier les symboles extérieurs en conservant la dis-
tance minimale de la constellation préserve les zones de décision utilisées lors de la détection
et le récepteur n'a pas besoin d’information complémentaire. Pour la modulation particuliere
gu’est le CDM-CCSK, les valeurs des chips des macrosymboles ne sont pas équiprobables et le
nombre de macrosymboles comportant les valeurs extrémEles K est faible devant la taille
de I'alphabeM. Seules ces valeurs seraient modifiées par I’ACE, ce qui rend son utilisation peu
prometteuse.
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4.5 Apport sur I'efficacité spectrale

L'utilisation du format multiporteuse a également été motivé par le gain potentiel sur I'ef-
ficacité spectraledg]. Ce gain est obtenu en réduisant la taille du préfixe cyclidoar des
transmissions dans des canaux multitrajets, le préfixe cycliqgue permet d’éliminer les interfé-
rences entre les symboles OFDM. Sa taille varie en fonction des systémes et peut représenter
jusqu’a 25% de la taille d’'un symbole OFDM, pourcentage diminuant d’autdficBeité spec-
trale.

Dans le cas de la forme d’onde proposeée, le canal est Gaussien et le préfixe cyclique n'aura
gu’une fonction d’aide a la synchronisation. DaB§]| la taille du préfixe optimisée et le gain
qui en découle sont fonction du nombre de porteudest de I'erreur de fréquence horloge.

Cette erreur vient de I'écart qui existe entre la fréquence d’échantillonnage du signal OFDM
emis et la frequence de I'horloge d’échantillonnage du récepteur. Elle est définie de maniéere
normalisée par :

B= TeChr - Teche (4.11)

TeChe

OU Teche €1 Tecnr SONt, respectivement, la période de I'horloge locale en émission et en réception.
Pour les transmissions par satellite, les horloges de réception sont généralement beaucoup plus
stables que celles utilisées dans les systemes terrestres. Par conséquent, et également pour des
raisons de complexité de simulation, seules deux valeurs d’erreur ont été retenueddfans |

B = 1,210%etB = 6.10°. Le gain en bande passante entre les systemes multiporteuse et

(1+5)(1+%)

l+a
avecN,, la taille du prefixe cycligue en nombre d’échantilloig,le nombre de porteuses du
systéme et le roll-off utilisé pour les filtres du systeme monoporteuse. Dans le standard DVB-
S2 29, le roll-off minimal offrant la meilleure bande passante va2 & sera retenu pour le

monoporteuse est défini par :

G=1-

(4.12)

calcul du gain. Les valeurs pobig, ont été determinees dar&s] et correspondent a la longueur
nécessaire pour avoir I'erreur de fréquence horj@gex valeurs retenues.
Les résultats sont regroupés dans le tabfeau
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B=1210% | p=610"
Ne [Np| G [Nyp| G
16 | 2 | -231%| 1 | -16.2%
32 | 2 | —24% | 2 | —24%
64 | 3 | 59% | 2 | 7.6%
128 | 3 | 114% | 2 | 121%
256 | 4 | 137% | 3 | 14%
512 | 5 | 15% | 4 | 152%
1024| 6 | 158% | 5 | 159%

TasLe 4.1 — Gain en bande passante d’'un systeme multiporteuse par rapport au standard DVB-
S2 monoporteuse

Pour les deux erreurs d’horloge considérées, le gain en bande passante est positif a partir
de 64 porteuses, ce qui coincide avec la justification de la concaténation (voir4oari)est
renforce I'intérét du format MC-CSK.

4.6 Conclusion sur la modulation multiporteuse

Nous avons vu dans I'étude de la puissance de 'OFDM (sedti®ngue ce format com-
binée a une concaténation des macrosymboles de la modulation CDM-CCSK proposée au cha-
pitre 3 permettait de réduire la dynamique de la distribution de isgaince des macrosymboles.

En contrepartie, il est bien connu que le PAPR de 'OFDM est important et nécessite I'ap-
plication de techniques de réduction autorisant la diminution de I'lBO caractérisant le point de
fonctionnement du HPA. Sans ces techniques, I'IBO nécessaire pfiiasthir des distorsions
non-linéaires est de 8 dB pour la modulation MC-CSK et 3 dB pour la modulation 16-APSK
avec le modele de HPA utilisé. Les techniques de réduction étudiées dans ce chapitre n’ont
pas donné de résultats probants mais il existe une littérature trés vaste a ce sujet qui pourrait
apporter d’autres éléments de réponse.

Le format MC-CSK présente des perspectives encourageantes palffisacité en puis-
sance et sonficacité spectrale. Il est néanmoins restreint par son fort PAPR qui, a cause des
non-linéarités liees au HPA, diminue soffi@acité en puissance. Cependant, la diminution de
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son PAPR reste envisageable grace a la diversité des teelragistantes et le dynamisme de
la recherche sur ce sujet.
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Chapitre 5
Codage canal

Ce chapitre est consacré a I'étude d’un codage canal pour la forme d’'onde MC-CSK définie
dans les chapitre®et4. Les résultats obtenus dans ces chapitres sfticbeité en puissance du
MC-CSK présentent un intérét a travers la dépendance des taux d’erreur par rapport au SNR.
lIs offrent des perspectives de performances que nous chercherons a exploiter par I'ajout de
deux codeurs bloc et I'étude de leurs performances. Dans un premier temps, I'étude porte sur
un code bloc Reed-Solomoii4] pour sa simplicité d'implémentation et pour déterminer le
comportement du MC-CSK avec ce type de code. Par la suite, un code Low-Density Parity-
Check non binaire est appliqugl] [ 7].

5.1 Analyse

Dans les deux approches proposées dans le ch8meetion3.2 (multi-flux) et sectior3.3
(mono-flux), I'information est modulée sur des macrosymbaedant selon I'approche, soit
K log, L bits par macrosymbole (approche multi-flux), soitjdd bits (approche mono-flux) et
répartis sulN chips. Une démarche avec des codes par bloc semble donc étre plus appropriée
gu’avec des codes convolutifs.

Nous concentrons I'étude du codage sur I'approche présentant le meilleure compromis entre
I'efficacité spectrale et lfecacité en puissance i.e. I'approche mono-flux définie dans le cha-
pitre 3 section3.3.

Pour orienter la poursuite de I'étude, on détermine les statistiques d’erreur au niveau bit
en cas d’erreur au niveau macrosymbole pour une longueur de séqueace et les trois
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configurations de charge retenues au chag@tsection3.3.3 a savoirM = 2/, M = 2! et
M = 24 Elles sont données respectivement sur les fighk$.2et5.3.

Distribution des probabilités de nombre de bits faux en cas
d'erreur sur un macrosymbole pour M=2"

Probabilité

Nombre de bits faux 7

Ficure 5.1 — Distribution du nombre de bits faux en cas d’erreur sur un macrosymbole pour
M =2’

On constate clairement qu’une erreur au niveau macrosymbole induit le plus souvent plu-
sieurs erreurs sur les bits, la probabilité la plus élevée étant d: bits faux. Avec cette
nouvelle information, on peut établir qu'un code par bl@itcace pour la gestion de paquets
d’erreur est I'approche la plus prometteuse. Les codes Reed-Sol@dj@ont particulierement
adaptés a ce genre de situations.
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Distribution des probabilités de nombre de bits faux en cas

d'erreur sur un macrosymbole pour M=2"

Ficure 5.2 — Distribution du nombre de bits faux en cas d’erreur sur un macrosymbole pour
M = 211

Distribution des probabilités de nombre de bits faux en cas

d'erreur sur un macresymbole pour M=2"

Probabilité 0.1

Eb/NO {dB}

Ficure 5.3 — Distribution du nombre de bits faux en cas d’erreur sur un macrosymbole pour
M = 214
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5.2 Codage Reed-Solomon

Les codes Reed-Solomon sont des codes correcteurs d’erreur non binaires basés sur les
corps de Galois oGalois Field(GF) et utilisés dans de nombreux systemes comme les com-
munications mobiles ou par satellite, latdsion TV ou 'ADSL.

5.2.1 Présentation

Principe du codage
Les bits d'information en entrée du codeur sont regroupés en symboles de codage. Le nombre
de bits par symbole de codage est fixé par le parametyai sert également a déterminer la
taille, en symboles de codage, des mots de dggde= 2™-1. Le codeur travaille donc au niveau
symbole de codage et non pas directement au niveau bit comme c’est le cas pour les codes en
bloc binaires comme les codes BCHIJ [43]. C’est cette caractéristique de fonctionnement
qui lui permet de gérer des paquets d’erreurs car en corrigeant un symbole de codage, il corrige
tous les bits faux associés a ce symbole, quel que soit le nombre de bits faux.
Pour un code, on définit sa capacité de corredtammme le nombre de symboles de codage
erronés qu’il pourra corriger parmi lééss d’'un mot de code. A partir dBlrs et det, on peut
déterminer la taille, en symboles de codage, des mots d’'information en entrée du l€ggleur
telle queKgrs = Nrs — 2t. Le rendement du code est donc défini Rat E—: Pour désigner un
code RS, on utilise la notatidRS(Ngrs, Krs, t). Le nombre de bits d'information nécessaires en
entrée du codeur valiizrs * m et le nombre de bits codés en soffigs = m.
e Un codeRS(Ngs, Kgrs, t) est défini dansGF(q = 2™) et caractérisé par son polynédme
générateug(x) de degré 2dont les cofficients sont définis danSF(q) :g(X) = go +
QX+ ... + QoX.

e Lesracines dg(x) sontlesw,o?, ..., o ol« est la racine primitive d&F(q). g(x) peut
donc s’écrire aussi sous la formg(x) = (X — a)(X — @?) ... (X — a?).

e Un mot d’information est défini pan = [Up, Uy, ..., Ukes-1] avecy; € GF(Q). On lui

associe le polyndme(x) de degréKrs — 1 tel qUEU(X) = Up + UgX + .. . + Uyqe 1 XSRS

e Un mot de code est défini par= [Co, Cy, ..., Cnre-1] @vecc; € GF(q). On lui associe le

polyndmec(x) de degréNgrs — 1 tel quec(X) = Co + CiX + . .. + Cnpe1 X572

Le codage consiste a calculgx) a partir du mot d’'informatioru(x) et du polynéme ge-
nérateurg(x). Si on adopte un codage systématique, le mot de code est donméxpas
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xNrs ~Krsy(X) Ry [XNRS‘KRSu(x)] ol Ry [XNRS‘KRSu(x)] représente le reste de la division eucli-
dienne dexrs—Krsy(x) parg(x). Le mot de code est composé dég symboles d’information
de u(x) et de 2 symboles de parité comme illustré sur la figbrd pour un codeRS(7,5, 1).
Avec un codage non-systématique, le mot de code est donrgxpat g(x)u(x) et on ne re-
trouve pas les symboles d’information dans le mot de code.

Mot d'information Mot de code

Uy (uy (0, |ug | | e— (Cp | ;| Ca|C3|CyCs |
codage
systématique _

UE 111 -~ 113 114_ r T

! 1\ |

symboles symboles
d'information de parité

Ficure 5.4 — lllustration du principe de codage d’'un cd®l§(7, 5, 1) systématique

Principe du décodage

En réception, le mot de code recu correspond a l'original plus des erreurs désignées par le
polyndmee(x) : r(x) = c(x) + &x). Le décodeur RS essaie d'identifier la position et I'amplitude

det erreurs (limite de sa capacité de correction) puis de les corriger. Une méthode courante pour
cela est le calcul des syndrémes. Un mot de code RSsarZiromes qui dépendent seulement

des erreurs. A partir dg(x) = r(x) — c(x) cH9 r(x) + c(x), on calcule les syndromé :

Si = ea') aveci = 1, ..., 2t

L'étape suivante consiste a déterminer le nombre d’erreur, leur position et leur valeur pour
deéfinir I'expression du polyndme d’erregfx). Plusieurs algorithmes rapides sont disponibles,
tirant partie de la structure particuliére des codes RS comme l'algorithme de Berlekamp-Massey
[8] [64] ou I'algorithme d’Euclide.

Le mot de code recu corrigix) s’écrit simplement(x) = r(x) + ex). Avec un codage
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5. Codage canal

systématique, il dftit ensuite de récupérer ldé&s premiers symboles dé(x) pour retrouver
I'information transmise.

5.2.2 Etudes et résultats

Dans les simulations précédentes et pour une longNett 7, nous avions retenu trois
charges pour des systémes MC-CSKl:= 2/, M = 2! et M = 24 Les erreurs survenant
sur les macrosymboles entrainent des paquets d’erreurs au niveau bit. Il serait donc logique de
considérer des codes RS ou les symboles de codage et les macrosymboles de la forme d’onde
coincideraient i.e. des codes définis respectivement @&’ = 128), GF(2!! = 2048) et
GF(2* = 16384). Ainsi la correction d’'un symbole de code induirait la correction d’'un ma-
crosymbole. Cependant la complexité d’'un code RS dépend, entre autres, de la taille du corps
de Galois considéré. Parmi les applications basées sur ces codes, on trouve exclusivement des
codes RS courts (communication mobile : systéme tactique JRSSL k, t) [53], communi-
cation par satellite : DVB-RS(204, 188 8) [27], ADSL : RS(240 224, 8) [47] [ 3], stockage de
données : DVDRS(182 172 5) etRS(208 192 8)).

La chaine de transmission incluant le codage est représentée sur |bfiglwa décodage
dur est utilisé.

bits N Encodeur »> Modulateur > Modulateur
Reed-Solomon CDM-CCSK MC-CSK
L J
bruit blanc
Gaussien
L 4
, Décodeur Démodulateur Démodulateur
Reed-Solomon al CDM-CCSK Ml MC-CSK

Ficure 5.5 — Schéma de la chaine de transmission avec un code Reed-Solomon avec décodage
dur
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5. Codage canal

5.2.2.1 Systéme MC-CSK pouM = 2’

En considérant qu'un symbole de codage est modulé sur un macrosymbole, ce cas présente
'avantage d’avoir un nombre de macrosymboles compatibles avec un code RS court. Nous
choisissons donc un code d&BB(128) :RS(127, Krs, t). En cas d’erreur sur un macrosymbole,
seul un symbole de codage sefteaté.

Nous devons fixer une valeur pdugt allons chercher a déterminer s'il existe une valeur qui
optimise le compromis entre Figcacité en puissance traduite par les performances en TEB et
I'efficacité spectrale liée au rendement du code. On rappelleagiée nombre de symboles de
codage que le code RS va pouvoir détecter et corriger en réception dlgslesl27 symboles
gui composent un mot de code. C’est donc aussi le nombre de macrosymboles faux qui pourront
étre corrigés.

On se fixe une probabilité d’erreur bit en sortie du décoddtB,,,, disons 10°, qui cor-
respond a une probabilité d’erreur macrosymbole en sortie du décoddaus,;. On a vu que
dans le cas d’'une erreur sur un macrosymbole, le cas le plus probable était d’avoir des erreurs
sur la moitié des bits. Ainsi, on défifitE My, = 2.1073.

Pour une probabilité d’erreur macrosymbole avant décoddgkl, et connaissant la lon-
gueur des mots de coddys, on peut déduire les probabilités d’apparitions d’'un nombre d’er-
reur Ne sur le mot de code selon une loi binomiale algg tirages et une probabilité d’erreur
pdonnée pap=TEM,:

N
Prob(Ne = k) = ( Es)pk A-p"™*, k=1,...,Nrs
Le TE M,y que I'on cherche a atteindre définit la probabilité pour laquelle le nombre d’er-
reur Ne, surNgs tirages, doit étre égal &+ 1. Ainsi, pour chaque valeur deon détermine le
TEM, pour lequel :
Prob(Ne = t + 1) = T E Mout. (5.1)

Gréace a la connaissance du taux d’erreur macrosymbole non codé obtenu par simulation et
donné sur la figur®.6 pour le systéme étudié, on déduit, pour chad@ieM;,, associé a une
valeur det, le ﬁ—gref pour lequel on remplira la conditio (1).

Pour obtenir le rapport signal a bruit utile, on rajoute la pénﬁ?tpéen liée au rendemerR
du code :

Ep 2t

— =-10logR) = -101lo —]1=-10lo 1-—|.
No pen ao(R) glO(NRS Yo Nrs
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M=2

107 TEM;, SR
o -2
E 10

10_3 2 -

Eb/NO
74 ref
10 Il Il Il Il Il
1 2 3 4 5 6 7 8
Eb/NO (dB)

Ficure 5.6 — Taux d’erreur Macrosymbole pour un systéme MC-Q&Ik 2’

L'étude menée jusqu’a présent nous permet de constater deux choses :
e Plust augmente, plus I%ref associé diminue.
e Plust augmente, plus la pénali%Ioen a appliquer sur le rapport signal a bruit non codé
est importante.
On a donc deux grandeur%,ref et ﬁ—zpen, dont I'évolution varie de maniere opposée avec
l'augmentation dé. On définit la valeur optimale deeomme étant celle conduisant au plus petit
rapport signal a bruit nécessaire a un systeme codé pour atteindre la coritjoiCélui-ci

sécrit :
E _&B B
Nowie  Noret  Nopen
= E_zref - 10 Ioglo(l - NL:S) (5.2)
ot Ey . Ep
Roon argming . (5.3)

La figure5.7 donne la variation dlﬁ%uﬁle en fonction de pourNgs = 127. On en déduit que
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5. Codage canal

E—gopt vaut environ 48 dB et est obtenu pour= 19. Le codeRS(127, 89, 19) dffre le meilleur
compromis entre I'ficacité en puissance et ffcacité spectrale pour un systeme MC-CSK
avecM = 27. Graphiquement cela s'illustrera par un TEB d’environ®a partir d'un SNR de

4.8 dB. Le rendement du code eRR = 0.70.

MC-CSK M=2"
8 ‘
® 75}
o
—
1
5 7r
(3]
°
o
]
L 65f
()
g
o
2] 6 L
[an]
[T}
'_
555
o
o
S st
2 n
P X: 19
Wasr : Y: 4.784
4 ; ; ; ; ;
0 10 20 30 40 50

Capacité de correction t

Ficure 5.7 — Variation duﬁ—g pour atteindreT EB,,, = 102 en fonction de pour un systéme
MC-CSK M = 27 avecNgs = 127

Afin de vérifier les résultats de cette étude, on réalise des simulations avec codage RS pour
différents rendements pour un systéme MC-CSK &tee 2 et pour une modulation QPSK
(méme @icacité spectrale). On considére un canal Gaussien sans distorsion non-linéaire. En
plus du rendement optim&,: = 7/10 défini ci-dessus, on choisit des valeurs proposees dans
le standard DVB-S2 pour la modulation QPSK avec un code LDEEL On retient les deux
valeurs extrémalesR = 1/4 etR = 9/10 correspondant respectivement & 48 ett = 6

(t — NRS(ZJ-—R) )

On peut lire sur la figuré.7, les ﬁ—gopt associés : pour = 48, ﬁ—gopt = 7.1 dB et pourt = 6
E—zopt = 5.3 dB. Lafigures.8regroupe les TEB obtenus. On vérifie les seuils établis paagué
rendement a partir desquels le code affitcacement, correspondant a la rupture de pente des
courbes de TEB.

Les figures5.9, 5.10 et 5.11 comparent le systeme MC-CSK avec la modulation QPSK
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MC-CSK M=2", codeur RS(127 K1)

—— Non codé

—+— Codé t=48, R=1/4
—6— Codé t=6, R=9/10
Codé t=19, Ropt:7/lo

0 2 4 6 8 10 12 14
Eb/NO (dB)

Ficure 5.8 — Taux d’Erreur Bit pour un systéme MC-C3K = 2 avec codage Reed-Solomon
et différents rendements

pour des performances codées et non codées pour les trois rendements retenus, respectivement
R = 1/4,R = 9/10 etR = Ryp: = 0.70. Le point de croisement des courbes non codées est
a E_E = 6.5 dB. Un gain sur ce point de croisement est obtenu avec le codage et varie selon le

rendement : @2 dB pourR = 1/4, 18 dB pourR = 9/10 et 222 dB pourR = R, = 0.70. Le
plus fort gain est obtenu pour le rendement optimal.
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10

-1

10

10 °F

-3

10 "k

10"

MC-CSK M=27,

codeur RS(127,31,48), R=1/4

F| —©— TEB MC-CSK non codé
—>— TEB MC-CSK codé
TEB QPSK non codé
—+— TEB QPSK codé

0 2 4

6 8

Eb/NO (dB)

10

Ficure 5.9 — Comparaison des Taux d’Erreur Bit codés entre une modulation MCNCSK’

et une modulation QPSK, codag&(127, 31, 48)

-4

10

MC-CSK M=27, codeur RS(127,115,6), R = 9/10

—©— TEB MC-CSK non codé
—*— TEB MC-CSK codé
TEB QPSK non codé

—+— TEB QPSK codé

Eb/NO (dB)

10

Ficure 5.10 — Comparaison des Taux d’Erreur Bit codés entre une modulation MCMCSR

et une modulation QPSK, codag&(127, 115 6)

113



5. Codage canal

MC-CSK M=27, codeur RS(127,89,19), R:Ropt:0'7

10*H —6— TEB MC—CSK non codé
—>— TEB MC-CSK codé
TEB QPSK non codé

—+— TEB QPSK codé

0 2 4 6 8 10
Eb/NO (dB)

Ficure 5.11 — Comparaison des Taux d’Erreur Bit codés entre une modulation MCMCSR
et une modulation QPSK, codag&(127, 89, 19)

5.2.2.2 Systéme MC-CSK pouM = 214

On considere maintenant une charge plus élevée, équivalant a la rfi@raeité spectrale
qu’une modulation 16-APSK. On I'a vu, l'utilisation d’'un code RS de longudgs = 24
pour faire correspondre I'alphabet de symboles de codage avec I'alphabet de macrosymboles,
conduit a une grande complexité et on ne retrouve pas d’application avec cette longueur de code
dans les standards actuels.

En adoptant un code plus court, on va moduler plusieurs symboles de codage sur un ma-
crosymbole. On cherche a avoir un nombre entier de symboles de codage par macrosymbole
et ceux-ci modulant 14 bits, la solution proposée est d'utiliser le méme code que pour le cas
M = 2" i.e. unRS(127 Kgs, t) avec deux symboles de codage par macrosymbole. La longueur
du code n’étant pas divisible par 2, on va considérer deux mots de code de longueur 127 modu-
lés sur 127 macrosymboles.

En considérant I'hypothése pessimiste qu’une erreur sur un macrosymbole avant décodage
RS conduit systématiquement a deux erreurs au niveau symbole de codage, on adopte le map-
ping symbole de codageacrosymbole donné sur la figusel2

Cela permet de répartir les erreurs équitablement sur les deux mots de code et de rentabiliser
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Mg =127 symboles

7 bits 127 macrosymboles

md DD0-00] | e
e o0 | e O~

Ficure 5.12 — Méthode de codage pour un systéme MC-OQ8K= 2% avec un code
RS(127, Kgs, 1)

la capacité de correction. En cas d’erreur sur un macrosymbole, on aura une erreur sur un
symbole de codage pour chaque mot. On applique donc le méme raisonnement sur I'optimalité
du compromis ficacité spectralgefficacité en puissance développé pdlue 27. A partir du

TEM simulé, on déduit la courbe donnée sur la figbrE3donnant le meilleur rendement de
codage pour cette charge du MC-CSK.

MC-CSK M=214

12

1072

-
=
&

11

1051

10f

9.5

©
T

Eb/NO (dB) pour TEB sortie décodeur

u
8.5 X: 17
Y: 8.66

0 10 20 30 40 50
Capacité de correction t

Ficure 5.13 — Variation dLﬁ—g pour atteindreT EB,; = 1073 en fonction de pour un systéme
MC-CSK M = 2* avecNgs = 127
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5. Codage canal

Comme pour le cad = 27, on compare les performances obtenues sur un canal Gaussien
sans distorsion non-linéaire avec le rendement optimal avec des rendements retenus dans le
standard DVB-S2 pour la modulation 16-APSK. On retient les valeurs extrémaex 9/10.

Les courbes de TEB pour un systeme MC-CSK pour ces trois rendements et pour un systéeme
MC-CSK non codé sont données sur la fighré4 Les comparaisons avec les performances de

la 16-APSK en fonction de ces rendements sont faites sur les figurgpourR = 2/3, 5.16

pourR = 9/10 et5.17pourR = Ry, = 0.73. Le point de croisement des courbes non codées de

la modulation MC-CSK et de la modulation 16-APSK eﬁéé; 8.74 dB. Un gain sur ce point

de croisement est obtenu avec le codage et varie selon le rendem2mB pourR = 2/3,

0.55 dB pourR = 9/10 et 07 dB pourR = R, = 0.73. On retrouve le plus fort gain pour

le rendement optimal mais les valeurs obtenues n’apportent pas une grande amélioration sur le
point de croisement.

MC-CSK M=2", codeur RS(127,K1
10 T T T

-3

10 °F

—— Non codé
—+— Codé t=21, R=2/3
—— Codé t=6, R=9/10
Codé t=17, Ropt:0.73

-4

10

0 2 4 6 8 10 12 14
Eb/NO (dB)

Ficure 5.14 — Taux d’Erreur Bit pour un systéeme MC-C8K= 2% avec codage Reed-Solomon
et différents rendements

Les performances obtenues avec des codes Reed-Solomon pour deux cas d’étude montrent
gu'il est possible d’obtenir un gain sur % a partir duquel la modulation MC-CSK codée a
une meilleure fficacité en puissance que les modulations QPSK et 16-APSK codées, selon la
charge considérée. Cependant, on reste loin des points de fonctionnéiadmniar le standard
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M=2* codeur RS(127,85,21), R = 2/3

10

TEB

10 "F| —o— TEB MC-CSK non codé

—>— TEB MC-CSK codé
TEB 16APSK non codé
—+— TEB 16APSK codé

0 2 4 6 8 10
Eb/NO (dB)

Ficure 5.15 — Comparaison des Taux d’Erreur Bit codés entre une modulation MCNCSK
2% et une modulation 16-APSK, codaB&(127, 85, 21)

DVB-S2 (QPSK : TEB QEF pouﬁz < 3.9 dB, 16-APSK : TEB QEF pouﬁl—z < 7.6 dB),
d’autant plus qu’un décodage dur a été adopté, mais I'intérét était de voir qu’il est possible
d’optimiser des parametres du code en fonction de la structure de la modulation MC-CSK. Les
performances avec un code plus puissant et un décodage souple sont étudiées par la suite.
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M=21* codeur RS(127,115,6), R = 9/10
10 T T T

TEB

10 "F| —o— TEB MC-CSK non codé E
—>— TEB MC-CSK codé
TEB 16APSK non codé
—+— TEB 16APSK codé

0 2 4 6 8 10
Eb/NO (dB)

Figure 5.16 — Comparaison des Taux d’Erreur Bit codés entre une modulation MCNCSK
2% et une modulation 16-APSK, codaB&(127, 115 6)

M=2*, codeur RS(127,93,17), R=R,=0.73
10 T T

TEB

10 "f| —e— TEB MC-CSK non codé 3
—— TEB MC-CSK codé
TEB 16APSK non codé
—+— TEB 16APSK codé

0 2 4 6 8 10
Eb/NO (dB)

Ficure 5.17 — Comparaison des Taux d’Erreur Bit codés entre une modulation MCNCSK
2% et une modulation 16-APSK, codaB&(127,93,17)
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5.3 Codage Low-Density Parity-Check (LDPC)

5.3.1 Présentation

Les codes LDPC sont des codes en bloc linéaires a faible densité, proposés par Gdllager [
au début des années 60. Cependant, due a la complexité trop importante pour les architectures
matérielles de I'époque, ils connurent un faible écho a cette époque. C’est apres I'avénement des
turbo-codes9] et la mise en évidence du principe "turbo” lié au décodagaiifequ’ils furent
remis au goUt du jour par MacKag9] [60]. Les performances de ces codes en termes de proxi-
mité avec la borne de Shanno80] pour des canaux binaires sans mémoire et de complexité
dimplémentation en ont fait un sujet de recherche trés actif ces dernieres années et leur degré
de maturité a motivé leur sélection dans le dernier standardffission par satellite DVB-S2
[29] et le récent standard de communication sans fil WIMAX][

De maniere générale, un code LDPC est défini daR&) (avecq = 2P) et est représenté
par sa matrice de parité creudale taille f—k) x ndont les éléments non nuls appartiennent au
corps de Galoi&SF(q). n est défini comme la longueur d’'un mot de coklepmme la longueur
d’'un mot d’information etn = n— k comme le nombre de symboles de parité. Le rendement du
code est défini paR < ;‘j I'égalité étant obtenue pour une matridede rang plein.

Le code est alors défini comme I'ensemble des mots de cedeF(qg)" vérifiantHc' = 0.

Dans le cagy = 2, on parle de codes LDPC binaires et dans lesccas 2, les codes
appartiennent a la famille des codes LDPC non binaires introduite dahs [

On peut représenter ces codes de deux maniéefiésatites : une représentation matricielle
et une représentation graphique.

Représentation matricielle

On définitw, etw, le nombre d’éléments non nuls sur respectivement chaque ligne et chaque
colonne de la matrice de pariké Elle sera dite de faible densité ou creus&& — 0 quand

n — +co. Pour satisfaire a ces conditions, la matrice doit généralement étre tres large. Un code
possédant un nombre constant d’éléments non nuls par ligne et par colonne est dit régulier
(irrégulier dans le cas contraire).

Exemple de matrice de parité pour un cad2PC(n = 16, w, = 4, w; = 2) binaire :
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(1111 000000000O0O0O0
0000111100000 0 0 (
0000000011110 0 0 (
y_|0000000000001111 (5.4)
1 0001000100010 0 (
01 0001000100010 (
0010001000100 0 1 (
| 0001000100010001

Représentation graphique

La représentation graphique a été introduite par Tanner en 8981 g graphe est composé de

noeuds de variable associés aux valeurs des mots de code et de noeuds de parité associes aux
équations de parité. On trace un lien entre un noeud de variablen noeud de paritgsi la

valeurh; dans la matrice H est un élément non nul.

Exemple de graphe de Tanner pour un ch®¥C(n = 8, w, = 4,w; = 2) :

Génération de la matrice de parité et encodage

Pour un code LDPC, contrairement aux codes en bloc classiques, on définit d’abord la ma-
trice de paritéH de laquelle on déduit ensuite la matrice génératéigmur I'encodage. Il existe
plusieurs algorithmes pour généigérdont un proposeé par Gallagetsd mais plus réecemment
MacKay a proposé de générdrde maniére pseudo-aléatoir@l]. Des méthodesficaces
d’optimisation de la construction ont été publiées pour des matrices ldrgds f] ou de taille
modérée §4].

Une foisH définie, on peut I'écrire sous la fornke= | P":l,,| ol P est une matrice de taille
mx n —metl, la matrice identité de taillen. On en déduit la matrice génératrice du c@le
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telle queG = [Im_niP] et 'encodage de mots d’informatianse fait simplement parc. = uG. A
noter que pour de trés grandes tailles de matrice, 'encodage peut s’avérer complexe malgré la
faible densité des matrices. Dans ces cas-la des algorithmes d’encodage optimisés sont utilisés

[73].

5.3.2 Choix du code

Comme expliqué dans la sectiénl, la structure de la forme d’onde et la statistique des
erreurs conduisent a privilégier des codes en bloc non binaires en cherchant a faire coincider un
nombre entier de symboles de codage sur un macrosymbole de la modulation MC-CSK.

Les codes LDPC non binaires ont été présentészdamjontrant que ces codes pouvaient
avoir de trés bonnes performances pour les tailles modérées de matrice quand on augmentait
I'ordre du corps de Galois associé.

Les éléments non nuls de la matrice de paftsont définis sur un corps de Gal&$-(q)

(g=2P, p> 1) et appartiennent a I'ensemtsie= {O, lLa,.. .,aq‘z} oU« est la racine primitive
deGF(q).

Nous avons a disposition deux codes LDPC non binaires reguliers définis#g64) et
de rendemenR = 1/2. Les matrices de parité ont été générées et optimisées en utilighnt |
et sont de taille 8< 16 pourH; et 192x 384 pourH,. Le corps de Galois associ&F(2°)) ne
permet pas de considérer les niveaux de charge précédemment ulilisé2( et M = 214
pour avoir un nombre entier de symboles de codage par macrosymbole. Nous définissons donc
deux nouveaux cas d'étude pour évaluer I'apport de ces codes :

e M = 2% avec modulation en quadrature et permettant d’avoir I'équivalence entre sym-
bole de codage et macrosymbolg & 1.71 bisHz). Ce cas nous permet de valider
'implémentation du codage et du décodage.

e M = 2'2 avec modulation en quadraturfrant une icacité spectralgs = 3.42 biys/Hz
que I'on comparera a une modulation 8Plps k = 3 bit/s/Hz.

5.3.3 Deécodage

S'il est possible de décoder les codes LDPC au sens du maximum de vraisemBEnce [
la complexité devient trop importante dés lors que I'on considére des mots de code de tailles
significatives, hypothése importante pour obtenir des performances convenaflesdpnc
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également proposé un algorithme itératif sous-optimalrfisgant de bonnes performances. Il

fut revu par p1] et [55] dans le cas de graphes factoriels. On le retrouve dansdeglitire sous
différentes appellations : Propagation de croyanBedidf Propagation- BP) ou algorithme
Somme-Produitum-Produgt Comme son nom l'indique, cet algorithme propage des mes-
sages le long des branches du graphe associé au code. Pour un code LDPC non binaire dans
GF(q), ces messages sont des vecteurs de probabilité degalllependant, avec 'augmenta-

tion de I'ordre du corps de Galois, la complexité du décodeur devient importante.

En réponse a cela, les auteurs @& [ont proposé un algorithme permettant d’utiliser des
ordres élevés avec une complexité réduite appeténded-Min-Sunia réduction de la com-
plexité est obtenue en ne faisant transiter a travers le graphe associé au codegoekEsages
les plus fiables pour chaque symbole. La dégradation des performances est principalement due
au calcul itératif de ces messages qui peut mener a une convergence de I'algorithme vers un mi-
nimum local. Une technique décrite dais$][pour les codes LDPC binaires consiste a corriger
I’estimation avec un facteur dont la valeur est obtenue par minimisation d’une fonction de codt.
[22] a appliqué cette technique au cas non binaire. La valeumeajiidu facteur de correction
dépend de la taille du code, de la densité de la matrice de parité, du corps de Galois considéré
et den,,. L'algorithme dfre également la possibilité de fixer le nombre maximum d’itérations.
Nous avons retenu cet algorithme pour les simulations déselnts cas d’étude.

Contrairement au code Reed-Solomon utilisé précédemment, le décodage des codes LDPC
est souple afin de ne pas perdre d’information avant décodage et d’exploiter au mieux les ca-
pacités de correction de ce type de code. Aprés la démodulation MC-CSK, on doit calculer les
informations probabilistes pour lesfidirents symboles de codage sous la formé&ate Like-
lihood Ratio(LLR), le calcul variant selon la charge du systéme considérée. Un schéma de la
chaine de transmission incluant le codeur LDPC est donné sur la Bgle
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. Encodeur LDPC Madulateur Modulateur
bits ——3 > —
non binaire CDM-CCSK MC-CSK
w
bruit blanc
Gaussien
¥
Décodeur LDPC Démodulateur
“  onbinaire [ Caleul des LLR 147 MC-CSK

Ficure 5.18 — Schéma de la chaine de transmission avec un code LDPC et un décodage souple

5.3.3.1 Systéme MC-CSK pouM = 28

Calcul des LLR

Le code LDPC non binaire est défini daG$(64) = GF(2°) (p = 6,q = 64). Pour cette
charge, on va donc pouvoir associer chaque symbole de coydag{@, la,.. .,aq‘z} en sortie

du codeur LDPC a un macrosymbofg, k = 0,...,q— 1. Apres transmission dans le canal
Gaussien et démodulation MC-CSK, on recoit des macrosymboles bruités sous la forme de
blocs deN = 7 chips bruités Y = X + W avecY = [y, V2,....Y¥7], X = [X1, Xo,..., X7]

etW = [w,...,wy] les échantillons de bruit de puissaneé On définit le LLR de chaque
symbolec par :

P(Yilc = c)
P(Ylc = co)
On normalise par un symbole de référence pour lequel le LLR sera nul. On choisit arbi-

LLR(c:ck):In[ ],Vkek:O,...,q—l (5.5)

trairement le symboley = 0 associé au macrosymbotg composé déN = 7 chips valant 1.
Comme un symbole de codage est associé a un macrosymbole on peut définir les LLR pour un
macrosymbole :

P(YIX = X)
P(YIX = Xo)
ou lesP(Y|X = X,) sont les observations faites pour chadueui s’écrivent :

LLR(X:Xk):In[ ],VKekzl,...,q—l (5.6)
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7

PCYIX = %) = | | PGilxa)

i=1

1 ~1 <
= WGXF{F ; Vi — inlz]

1 -1
= ———exp[ == IY = XdI? 5.7
ooy p( S IV =Xl ) (5.7)
En injectant cette expression dans I'équatiid), on trouve les expressions dps1 LLR pour
k=1,...,9-1:
-1
LLR(X = X = 575 [IY = Xl = 1Y = Xol?]. (5.8)
a

Les LLR ainsi calculés sont proportionnels au terme de lggglitPour le décodage, ils sont
affectés de la méme facon et donc la connaissance de la puissance du bruit n’est pas nécessaire.

Résultats de simulation

On considére une transmission avec un systéme MC-CSKMve@® dans un canal Gaussien

sans distorsion non-linéaire et les codes LDPC non binaire a disposition, de longued6

etn, = 384 et de rendemeR = 1/2. On fixen,, = 24, le facteur de correction a 1 pauret a

0.6 poum,. Le nombre d’itération est limité a 100. La figlsel9compare les performances en

TEB entre les systemes codés et non codéhitacité spectralefterte par cette charge n’est
équivalente a avec celle d’'une modulation classique, il 'y a donc pas de comparaison dans ce
cas d’étude.
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MC-CSK M=26, LDPC NB GF(64), R=1/2

—»— TEB non codé
—— TEB codé, n1=16

TEB codé, n2=384

TEB

10}

107}

Eb/NO (dB)

Ficure 5.19 — Taux d’Erreur Bit pour un systéme MC-C®K= 2° avec deux codes LDPC non
binaires

5.3.3.2 Systéme MC-CSK pouM = 212

Avec cette charge, on associe pour la transmission deux symboles en sortie du codeur
LDPC a un macrosymbole. On introduit les notatiaffset c désignant ces deux symboles.

(c(o), c(l)) € (ck = {O, 1La,.. .,aq‘z})z, q = 64.

Contrairement aux codes RS, les codes LDPC sont sensibles a la répartition des erreurs sur
un mot de code et sera pluffieace avec une répartition homogene. De plus, on ne peut pas
définir de capacité de correction pour un mot de code et donc la stratégie de mapping utilisée
pour les codes RS est ifieace. En considérant toujours I'hypothése pessimiste qu’une erreur
sur un macrosymbole conduit a deux symboles de codage faux, on rajoute un entrelaceur comme
illustré sur la figures.20pour permettre de répartir les erreurs éventuelles sur |¢s deacode.
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SOonOD-800000-00
!
T coooo-oo
OO000-00
L
o DO~

Ficure 5.20 — Schéma d’entrelacement des symboles de coda@zF%a4) avant modulation
sur macrosymboles po = 22

Calcul des LLR
A chague macrosymbol¥ recu, on doit calculeq — 1 LLR pourc© et pourc®. Le calcul
des LLR est plus complexe car il doit tenir compte, pour un symbole donné, des états possibles
de l'autre symbole et certaines simplifications vues dans le cas d’étude précédent ne sont plus
possibles.

Pourc®, lesq — 1 LLR sont définis par :

(5.9)

P(Y|c@ =
LLR(C(O) =c)=In [M]

P(YXo)

Le terme de normalisation est toujours donné par le macrosymaemposé d&\ = 7 chips
valant 1 et correspondan®@o_c, «-c,-
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Pour chaque observation, orffédiencie en fonction des valeurs de I'autre symbole :

P(Y|c? = ¢

P(Y, cP1c? = q)
cWeGF(q)

P(Y|c®, @ = ¢ )P(c?) (5.10)
cWeGF(q)

Lesc® étant équiprobables, on a :

1 1 -1 2
P(YIc® = ¢) = = exp( [Y = Xe0—g, 00| ) . (5.11)
q C(l);: @ (\/2710.2)7 202
Avec P(Y|Xp) = (\/ﬁyexp(%2 Y — X0||2), on détermine les expressions des LLR pour

c® -

% P exp(z‘le Y - Xc<0>:ck,c<1>||2)

LLR(c® =¢) = In
exp(z% 1Y - Xol)

1 -1 2
=In|= exp(—[ Y — Xeo—g.co|| =Y - X0||2]) (5.12)
3 Dbz IV - Ko
Le calcul est identique pouf?, en intervertissant les roles joués par les deux symboles.

On voit que la somme sur le8) empéche la simplification de I'expression ce qui, en dehors
de la complexité inhérente, nécessite la connaissance du terme dg%aruit

Résultats de simulation
On considére une transmission avec un systeme MC-CSKMve@'? dans un canal Gaussien
sans distorsion non-linéaire. Les mémes codes et le méme algorithme de décodage que pour le
cas d’étudeM = 28 sont utilisés. La figurd.21 compare les performances en TEB entre les
systemes non codé, codé sans entrelaceur et codé avec entrelaceur pour les deux longueurs de
code f; = 16,n, = 384). Les performances des codes LDPC s’améliorent avec I'augmentation
de la longueur du code, ce que I'on vérifie sur la figure. Le rble bénéfique de I'entrelaceur est
également mis en évidence.

Bien que I'dficacité spectrale ne soit pas equivalente a celle de la modulation 8-PSK, on
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MC-CSK 2'%, LDPC NB GF(64), n =16, n,=384, R=1/2

T T T

—%— LDPC n, non entrelacé

—+—LDPC n entrelacé

2
—— LDPC n, entrelacé

—6— Non codé

LDPC n, non entrelacé| |

TEB

6

8

Eb/NO (dB)

Ficure 5.21 — Impact de I'entrelacement et de deux codes LDPC non binaires sur le TEB d’'un

systéme MC-CSK pouM = 212

14

propose une comparaison des performances codées et non codées sur maARyuapport

espéré du code LDPC non binaire pour 'amélioration des performances de la modulation MC-
CSK par rapport a des modulations classiques n’est pas confirmé par ces courbes. Si on constate
bien une amélioration sur le TEB pour le MC-CSK, la modulation 8-PSK répond plus favora-

blement a la capacité de correction du LDPC.

Finalement, nous réalisons la comparaison des performances entre les codes RS et LDPC
pour les chargeM = 2%, figure5.23et M = 2%, figure’5.24 On vérifie la supériorité attendue

du LDPC méme pour une faible longueur de codge=£ 16).
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MC-CSK 2'%, LDPC NB GF(64), n,=16, n,=384, R=1/2, entrelacement
0

10 T T T
; ; —%— MC-CSK LDPC n
—+— MC-CSK LDPC n,,
10" —©6— MC-CSK non codé
8-PSK LDPC n
—x— 8-PSK LDPC n,
1072k —+&— 8-PSK non codé
o0
[}
'_
107} 1
107t 1

Eb/NO (dB)

Ficure 5.22 — Taux d’Erreur Bit pour un systéme MC-C3K = 2'? et une modulation 8-PSK
avec deux codes LDPC non binaires

MC-CSK M=26, LDPC NB n1=l6 n2=384 +RS NRS =127

10 } T T
—©6— Non codé
LDPC n R=1/2
o —»—LDPC n, R=1/2
1 L
0 —*— RS, R=1/2
—+—RS, R:Ropt:0.68
107}
o0
[}
'_
107}
107
-2 0 2 4 6 8

Eb/NO (dB)

Ficure 5.23 — Comparaison des performances codées entre un codage LDPC et un codage RS
pour un systéme MC-CSKI = 26
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MC-CSK 2'?, LDPC n,=16 n,=384 + RS N, =127

10 } T T T
2 LDPC n, R=1/2
—»— LDPC n, R=1/2
107 —#— RS, R=1/2 i
—+— RS, R=R__=3/4
—©6— Non codé
107} .
m
in]
'_
10} .
107t 1

0 2 4 6 8 10 12 14
Eb/NO (dB)

Ficure 5.24 — Comparaison des performances codées entre un codage LDPC et un codage RS
pour un systéme MC-CSKI = 212
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5.4 Conclusion sur le codage canal

Dans ce chapitre, on a étudié les performances du MC-CSK avec deux types de codage
canal. La structure de la modulation et I'analyse de la statistique des erreurs nous ont incité a
utiliser des codes en bloc non binaires.

Dans un premier temps, un code Reed-Solomon de fd@ie= 127 a été implémenté. On
a montré qu'’il était possible de trouver un rendement de code optimal conduisant au meilleur
compromis entre I'iicacité en puissance et ffecacité spectrale pourftiérentes charges d’'une
chaine de transmission basée sur du MC-CSK. Si les performances sont améliorables en com-
paraison a ce qui est proposé dans le standardffilesidin actuel, nous retenons surtout qu’une
analyse appropriée conduit a des performances optimisées.

Par la suite, nous avons cherché a améliorer les taux d’erreur bit codés avec une nouvelle
approche basée sur un décodage souple. Les codes LDPC a disposificxianibque deux
longueurs de code filérentes et le méme rendement, ce qui n’a pas permis de poursuivre I'étude
d’optimisation entamée avec le premier codeur. Le décodage souple a nécessité le calcul des
LLR avant décodage. La méthode de calcul a été adaptée en fonction de la charge du systéme.
Les résultats obtenus n’ont pas confirmé les attentes liées au décodage souple. Néanmoins, le
code LDPC dre des capacités de correction supérieures au code RS méme pour une faible
longueur de code et les possibilités d’amélioration restent ouvertes notamment sur la taille des
codes et les rendements utilisés.

La piste des codes en bloc reste la plus prometteuse et nécessite davantage d’investigations
incluant I'étude d’autres codes de cette famille.
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Conclusions

Dans ce chapitre, nous revenons sur les contributions de cette thése et les perspectives de
recherche associées.

Conclusions générales

Dans un contexte de limitation des ressources disponibles et d’augmentation des besoins,
cette thése propose une nouvelle forme d’onde visant a améliorer le compromis global entre
efficacité spectrale efigcacité en puissance par rapport aux solutions actuelles. Le travail réalisé
est articulé autour de trois axes : la définition de la modulation CDM-CCSK, sa transposition
sur plusieurs porteuses a travers une modulation OFDM définissant la forme d’onde MC-CSK
et 'analyse d’'un codage canal adapté a la structure de cette derniere.

La définition et la justification de la modulation CDM-CCSK ont été développées dans le
chapitre3. Elle est basée sur la transmission simultanée de plusiexrs’thformation, indi-
viduellement modulés avec du Code-Shift-Keying (CCSK) impliquant un étalement du spectre
pour chaque flux. On réalise le multiplexage grace a du Code Division Multiplexing (CDM)
afin de compenser la dégradation deéfitacité spectrale liée a I'étalement.

Les séquences d’étalement retenues pour I'implémentation de cette structure sont des seé-
guences de Gold et ont été sélectionnées aprés un état de I'art présenté dans |leXxlidigisre
présentent, enfket, le meilleur compromis entre le nombre de séquences disponibles pour une
longueur de séquend¢ donnée et la capacité de détection des séquences en réception dépen-
dant de leurs propriétés d’intercorrélation.

Nous avons proposé une étude du comportement asymptotique des performances de la mo-
dulation a fort rapport signal a bruit et montré que pour un nombre donné de flux multiplexeés,
I'amélioration de I'dficacité spectrale, via 'augmentation du nombre de séquences attribuées
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a chaque flux, menait a une amélioration conjointe dffi¢&cité en puissance. Nous avons

pu veérifier ces résultats pour un faible nombre de flux multiplexés et une longueur de séquence
N = 31 avec un détecteur optimal en réception, implémenté avec du décodage sphérique. L'aug-
mentation du nombre de flux multiplexés conduit a une complexité trop importante pour la lon-
gueur de séquence considérée et I'analyse de détecteurs sous-optimaux a complexité réduite n’a
pas montré de solution alternative satisfaisante.

L'étude s’est poursuivie pour une plus faible longueur de séquévice ) pour pallier
la complexité d'implémentation. Elle a permis de montrer que pour un grand nombre de flux,
le multiplexage de deux ensemblegtélients de séquences pouvait conduire au méme motif
gue nous désignons par le terme macrosymbole. En réponse a cela, nous avons proposé une
adaptation de la structure initiale basée sur une sélection préalable de macrosymboles uniques
définissant ainsi un nouvel alphabet utilisé pour moduler les données d’un seul flux.

Les résultats obtenus sur un canal Gaussien avec cette nouvelle approche ont confirmé
I'amélioration de I'dficacité en puissance, a partir d'un certain rapport signal a bruit, par rap-
port a des modulations d’amplitude et de phase de mélica&té spectrale et retenues dans le
standard actuel defiusion par satellite.

Cependant, en considérant une transmission monoporteuse, la forte variation de puissance
du signal d’'un macrosymbole a I'autre est une pénalité importante lors du passage dans les am-
plificateurs a bord des satellites. Dans le chaglreous proposons la transposition de blocs
de macrosymboles sur les sous-porteuses d’un modulateur OFDM qui permet de stabiliser la
variation de puissance moyenne par symbole OFDM bien que favorisant I'apparition de plus
forte valeur de puissance instantanée. Ainsi, le PAPR du format multiporteuse reste important
et sa réduction reste un sujet ouvert au vu de la diversité des méthodes existantes.

Dans le chapitré, nous revenons sur les perspectivégrtes par I'amélioration de I1&-
cacité en puissance obtenue au cha@tee proposant un codage canal adapté a la structure de
la forme d’onde, basé sur des codes par bloc non binaires Reed-Solomon (RS) et Low-Density
Parity-Check (LDPC).

Ainsi, la forme d’'onde MC-CSK fire une approche novatrice et un compromis erftieae

cité spectrale etficacité en puissance prometteur. En considérant les points de fonctionnement
du standard actuel deftlision, les performancesfertes par la forme d’onde proposée ne sup-
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plantent pas celles du standard bien que la comparaisonia@é® en raison de la présence
d’'un code convolutif complémentaire dans le standard. La variation d’amplitude est, toutefois,
une source importante de dégradations.

Cependant, la pénalité liée aux fluctuations d’amplitude est a relativiser : 'augmentation
des débits de transmission devrait défeese traduire a moyen et long terme par I'élargisse-
ment des canaux satellite au dela de quelques centaines de MHz voire quelques GHz. Dans ce
contexte, le partage des transpondeurs entre plusieurs porteuses semble inévitable. La question
des dfets non-linéaires s’avéererait problématique quel que soit le format de modulation appli-
qué sur chacune des porteuses. Les contraintes de dimensionnement induites par les fluctuations
d’amplitude de la forme d’'onde MC-CSK ne seraient donc plus nécessairement rédhibitoires.

Perspectives de recherche

Les diférents travaux réalisés dans cette these conduisent a plusieurs perspectives de re-

cherche en vue de contourner les limitations soulevées :

e |l existe d’autres familles de séquences d’'étalement qui n'ont pas été prises en compte
dans I'état de l'art, ce qui laisse la possibilité de renforcer les études faites avec de nou-
velles séquences, soit pour une approche multi-flux avec a la clé la recherche d’algo-
rithmes de décodage sous-optimaux, soit pour une approche mono-flux avec la possibilité
d’augmenter la taille de I'alphabet disponiblgoet de réduire la variation de la puissance
du signal en monoporteuse.

e L'évaluation de la réduction du PAPR du MC-CSK par les méthodes actuelles ou futures.

e L'étude plus approfondie du codage canal avec des tailles et des rendements de code
différents pour les codes LDPC non binaires.

e La concaténation au code LDPC non-binaire d’un code convolutif binaire tel qu’utilisé
dans le standard DVB-S2 pour établir une comparaison moins biaisée des performances.

e L'application de codes LDPC binaires pour évaluer les performances par rapport au cas
non-binaire et la complexité sur le calcul des Log-Likelihood Ratio.
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Preuve de la propriété d’equidistance des
séquences de G'(a,b)

Rappels

Propriété d’équidistance des séquences de G’(a,b)

A partir de I'ensemble de Gold G(a,b) défini pour une longueur de ségieeceomportant
N + 2 séquences, il est possible de déterminer 'ensemble G’(a,b) comprtahtséquences
équidistantes de longueNravecd = v2(N + 1).

Génération de G’(a,b)

Soienta = [a;,...,ay] etb = [by,..., by] deux M-séquences de longuedrformant une
paire préférée a partir de laquelle on forme I'ensemble de Gold G(a,b) :

G(ab)={abaeT’haeThasT,....ae TV b}. (5.13)

T' est I'opérateur de permutation circulaire qui décale une séquericghgevers la gauche et
& est 'opérateur XOR.
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A partir de cet ensemble, on sélectionne toutes les séqusactspour former G'(a,b) :
G(ab)={aaeT’haeThaeT?,. ...ae TV b} (5.14)
Lopérateur XOR
a® b peut aussi s’écrire :
aeob=ab+ab=a(l-b)+b(l-a)=a+b-2ab
ouab = [a;by, ..., anbn].

Distance entre deux séquences

Soientx = [Xg,...,Xn] €ty = [yi,...,Yn] deux séquences de longuadr On définit la
distance entre les deux par :

d= I x=ylP

= VIXIP+yIRE-2<xy>
(5.15)

avec< X,y > le produit scalaire des séquencesty.

Produit scalaire

Le produit scalaire des séquencesty s’écrit :

< XY >=X1y1 + Xo¥2 + ... + XnYN
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Preuve

Pour prouver I'équidistance des séquences de G’(a,b), il faut montrer que le produit scalaire
de deux séquences de cet ensemble est constant, quelle que soient les séquences. Pour cela, on
considere deux cas :

e les séquences de G'(a,b) sont définies dans™

e les séquences de G’(a,b) sont définies dais1}N

Séquences de G’(a,b) définies darg, 1}N
On montre avec un exemple qu’il existe un cas ou la propriété n’est pas respectée.
Le calcul de< a,a® T'b > donne :

<aaeTh>=<aa+Tb-2aTh>=<aa>+<aTb>-2<aalTb>.

Notons que :
e <aadTb>=<aTb>cara®=1Vi(a € {0,1}),
e <aa>=<bb>= % d’aprés les propriétés des M-séquences qui possedent toujours
un'1’ de plus que de '0’ (voir sectioR.2.2du chapitre?).

Onaalors< a,a® T'h >= Mt— < a T'b > et dépend des valeurs que peut prend T'b >.

La propriété< a,a® T'b >= —1 n’est pas Vvérifiée pour toutes les valeurs.de
Séquences de G’(a,b) définies darjs 1, 1}N
La représentation des séquences de G’(a,b) gahd4}" implique la transformation suivante :

V—>2V—1|\|

ou V représente une séquence quelconque de G’(a,b) est un vecteur composé de 1 de
longueurN.
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Pour les produits scalaires avec la séquenssule, on a :

<2a- 1N,2(aeaTib) — 1y >
—<2a-— 1N,2(a+ Th- 2aTib) — 1y >
=<2a2a+2T'b-4aTb-1y > - < 1y,2a+2T'b-4aTb- 1y >
N+1)

N+ 1 . .
:4( ; )+4<a,T'b>—8<a,T'b>—2(

N+ 1 | |
—2( ; )—2<1N,T'b>+4<a,T'b>+N

=-2<1y,Tb>+N

b est une M-séquence donc toutes les permutations circulBibesont des M-séquence et on a

< 1|\|,Tib >= %

On déduit ainsi que :
<2a-1y,2(a®T'b) - 1y >= —1 Vi

Pour les produits scalaires restants £tj, on a:

<2(a®T'b)-1y.2(ae T'b) - 1y >
= <2(a+T'b-2aT'h) - 1y.2(a+ T'b - 2aTlb) - 1y >
=4<aa>+4<aTb>-8<aThb>-2<aly>
+4<T'ha>+4<ThTb>-8<ThaTb>-2<Tb, 1y >
~8<aTh>-8<aThTb>+16<aTbTb>+4<a Th>
—2<1y,a>-2<1.Th>+4<a,Th>+ <1y, 1y >

:4<T'b,TJb>—4( ; )+N

Il reste a calculeg T'b, T'b >. Pour cela, on utilise une propriété des M-séquences qui établit
gue le XOR entre une M-séquence et une version décalée d’elle-méme donne une autre version

décalée de cette M-séquence. On peut ainsi €Etire T'b = T*b et I'égalité< 1y, Tb >= N
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est équivalente a :

N N+ 1
<1N9le@TJb >= il
. . o N+ 1
& <1y Tb+ Tib= 2TbTib >= —+
. . . N+1
o <1uTh>+ <1 Tih> -2 < 1, ThTib >= —
N+1

o <1yTb>+<1y,Th>-2<Th, Tlh>=

On en déduit quec T'b, TIb >= M pour j # i et que :

< Z(a@Tib) - 1N,2(aeaTib) — 1y >

. N+ 1
:4<T'b,TJb>—4( ; )+N

= —1Vi# |

On a donc montré que si les séquences de G’(a,b) prennent leurs valeursldange
produit scalaire de deux séquences de I'ensemble est constant et vaut teGjaDrsen déduit

qued = V2(N + 1)

141



5. Annexe A

142



Bibliographie

[1] Warren E. Adams, Alain Billionnet, and Alain Sutter. Unconstrained 01 optimization and
lagrangian relaxatiorDiscrete Appl. Math.29(2-3) :131-142, Dec. 19961

[2] M. Amadeo, G. Araniti, A. lera, and A. Molinaro. A sateifite network with delay-
tolerant capabilities : Design and performance evaluationehicular Technology Confe-
rence (VTC Fall), 2011 IEERages 1 -5, sept. 20117

[3] Asymetric Digital Subscriber Line (ADSL) : ANSI T1.413-1985ISI, Nov. 1995.108

[4] H. Artes, D. Seethaler, and F. Hlawatschffitent detection algorithms for mimo chan-
nels : a geometrical approach to approximate ml detec8amnal Processing, IEEE Tran-
sactions on51(11) :2808 — 2820, nov 20082

[5] A.B. Awoseyila and B.G. Evans. Improved time diversity fte over satellite using split
multicode transmissiorElectronics Letters46(10) :729 —730, 13 201Q.7

[6] F Barahona. A solvable case of quadratic 0-1 programninggcrete Appl. Math.13(1) :
23-26, Jan. 19861

[7] L. Barnault and D. Declercq. Fast decoding algorithm éird over gf(2q). Innformation
Theory Workshop, 2003. Proceedings. 2003 IEg&dfes 70 — 73, march-4 april 20033

[8] E. Berlekamp. Nonbinary bch decoding (abstmformation Theory, IEEE Transactions
on, 14(2) :242, march 1968.07

[9] C. Berrou, A. Glavieux, and P. Thitimajshima. Near shamhmit error-correcting coding
and decoding : Turbo-codes. 1. @ommunications, 1993. ICC 93. Geneva. Technical

143



BIBLIOGRAPHIE

[10]

[11]

[12]

[13]

[14]

[15]

[16]

[17]

[18]

[19]

Program, Conference Record, IEEE International Conferemgevolume 2, pages 1064
—1070vol.2, may 1993, 119

A. Billionnet. Optimisation discrete : De la modélisation a la résolution par des logiciels
de programmation mathématiquénfoPro : Applications métiers. Dunod, 2007. ISBN
978210049687761

R. C. Bose and D. K. Ray Chaudhuri. On a class of error ctirrg binary group codes.
Information and Contrql3(1) :68—79, March 196QL06

R.C. Bose and S.S. Shrikhande. A note on a result in theryhef code construction.
Information and Contrgl2(2) :183 — 194, 19520

Rapp C. Hects of hpa-nonlinearity on a 4-dpswofdm signal for a digital sound broadcas-
ting system.Proceedings of the Second European Conference on Satellite Communica-
tions pages 179-184, oct 19984

X. W. Chang and X. Yang. Anficient regularization approach for undetermined mimo
system decoding. IRroc. Int’l Wireless Communications and Mobile Computing Conf.
pages 349-353, Honolulu, Hawai, Aug. 20%3.

J. Chen, A. Dholakia, E. Eleftheriou, M.P.C. Fossoaad X.-Y. Hu. Reduced-complexity
decoding of [dpc code€ommunications, IEEE Transactions,&3(8) :1288 — 1299, aug.
2005.122

H. Cherndf. A measure of asymptoticfieciency for tests of a hypothesis based on the
sum of observationsAnn. Math. Stat.23 :493-507, 195248

Sae-Young Chung, T.J. Richardson, and R.L. Urbankely&srsaof sum-product decoding
of low-density parity-check codes using a gaussian approximatidormation Theory,
IEEE Transactions o7(2) :657 —670, feb 2001.20

P.G. Ciarletlntroduction a I'analyse numérique matricielle et a I'optimisati@ollection
Mathématiques appliquées pour la maitrise. Masson, 1282.

James Cooley and John Tukey. An algorithm for the machadeulation of complex
fourier seriesMathematics of Computatiod9(90) :297-301, 19620

144



BIBLIOGRAPHIE

[20] T. Cuiand C. Tellambura. Anfigcient generalized sphere decoder for rank-deficient mimo
systems. IrProc. IEEE Veh. Technol. Coniolume 5, pages 3689-3693, Los Angeles,
California, Sept. 200453

[21] M.C. Davey and D. MacKay. Low-density parity check codesr gf(q). Communications
Letters, IEEE 2(6) :165 —167, june 1998.03 119 121

[22] D. Declercq and M. Fossorier. Decoding algorithms fonlioary Idpc codes over gf.
Communications, IEEE Transactions,&@b(4) :633 —643, april 2007.22

[23] N. Dinur and D. Wulich. Peak-to-average power ratio igtiorder ofdm.Communica-
tions, IEEE Transactions g49(6) :1063 —1072, jun 20024

[24] C. Dudal, M.-L. Boucheret, M. Lops, N. Thomas, and M. DarvSpectral- and power-
efficient data multiplexing format based on code-shift-keyi@pmmunications Letters,
IEEE, 15(7) :695 —697, july 201140, 49

[25] C. Dudal, N. Thomas, M. Dervin, M.-L. Boucheret, and M.dso Multi-Carrier-Code-
Shift-Keying modulation. IrGlobecom 2012 - Symposium on Selected Areas in Commu-
nications (GC12 SACAnaheim, CA, USA, Dec. 201272

[26] B. Efron, T. Hastie, I. Johnstone, and R. Tibshirani. dteengle regressiorAnn. Statist
32(2) :pp. 407-499, 20042, 63

[27] Digital Video Broadcasting (DVB) : Framing structure, channel coding and modulation
for 11/12 GHz satellite services : EN 300 421 V1.1EXSI, Aug. 19977, 108

[28] Digital Video Broadcasting (DVB) : Transmission System for Handheld Terminals (DVB-
H) : EN 302 304 V1.1.1ETSI, Nov. 20048

[29] Digital Video Broadcasting (DVB) : Second generation framing structure, channel coding
and modulation systems for Broadcasting, Interactive Services, News Gathering and other
broadband satellite applications (DVB-S2) : EN 302 307 V1.ETSI, Aug. 2009.6, 7,

16,77, 81,100 111,119

[30] Digital Video Broadcasting (DVB) : Framing Structure, channel coding and modulation
for Satellite Services to Handheld devices (SH) below 3 GHz : EN 102 585 VEPSI,
Sept. 20098

145



BIBLIOGRAPHIE

[31] Digital Video Broadcasting (DVB) : Frame structure channel coding and modulation for
a second generation digital terrestrial television broadcasting system (DVB-T2) : EN 302
755 V1.2.1 ETSI, Feb. 201199

[32] P. Fan and M. DarnellSequence design for communications applicatioBkectronic &
electrical engineering research studies : Communications systems, techniques, and appli-
cations series. Research Studies Press, 1996. ISBN 9780863802020.22, 24

[33] R. Gallager. Low-density parity-check coddaformation Theory, IRE Transactions,on
8(1) :21 -28, january 19658, 119 120, 121

[34] Bezalel Gavish and Hasan Pirkul fli€ient algorithms for solving multiconstraint zero-
one knapsack problems to optimalityviathematical Programming31 :78-105, 1985.
61

[35] James Zeidler George M. Dillard, Michael Reuter and BranZeidler. Cyclic code shift
keying : A low probability of intercept communication techniqu&EE Trans. Aerosp.
Electron. Syst.39(3) :786—798, July 2003, 8, 10, 11

[36] R. Gold. Sudy of Correlation Properties of Binary Sequenc&efense Technical Infor-
mation Center, 196426

[37] R. Gold. Optimal binary sequences for spread spectruitiptexing (corresp.)Informa-
tion Theory, IEEE Transactions pf3(4) :619 —621, october 1969, 26, 28

[38] R. Gold. Maximal recursive sequences with 3-valuedrgea cross-correlation functions
(corresp.).Information Theory, IEEE Transactions a(1) :154 — 156, jan 19624, 25

[39] Solomon W. Golomb. Theory of transformation groups ofypomials over gf(2) with
applications to linear shift register sequendesormation Scienced (1) :87 — 109, 1968.
25

[40] S.W. Golomb.shift register sequence®\egean Park Press, 1982. ISBN 9780894120480.
19

[41] B. Hassibi and H. Vikalo. On the sphere decoding algarmithPart i, the expected com-
plexity. IEEE Trans. Signal Processing3(8) :2806—-2818, Aug. 20052

146



BIBLIOGRAPHIE

[42] M. Heideman, D. Johnson, and C. Burrus. Gauss and themist the fast fourier trans-
form. ASSP Magazine, IEEH(4) :14 —21, october 19840

[43] A. Hocquenghem. Codes correcteurs d’erre@siffres 2 :147-156, Sept. 195906

[44] X.-Y.Hu, E. Eleftheriou, and D.M. Arnold. Regular andagular progressive edge-growth
tanner graphdnformation Theory, IEEE Transactions @il (1) :386 —398, jan. 200820

[45] Xianghui Hu, Xiaohan Xia, Hongguang Lan, and Jianjun \@n the adaptability of Ite
services in mobile satellite communications systemsCaénsumer Electronics, Commu-
nications and Networks (CECNet), 2012 2nd International Conferenceamges 1936
—1939, april 201217

[46] IEEE 802.16 : BROADBAND WIRELESS METROPOLITAN AREA NETWORKS (MANS)
IEEE, 2001.119

[47] Asymmetric digital subscriber line (ADSL) transceivers : ITU G.992XJ, July 1999.
108

[48] Tao Jiang and Yiyan Wu. An overview : Peak-to-averagegraatio reduction techniques
for ofdm signals Broadcasting, IEEE Transactions gp4(2) :257 —268, june 20086

[49] Tao Jiang and Guangxi Zhu. Nonlinear companding transffor reducing peak-to-
average power ratio of ofdm signal®roadcasting, IEEE Transactions pB0(3) :342
— 346, sept. 200488, 95, 96

[50] Chi-Han Kao, C. Robertson, and Kyle Lin. Performancdysiaand simulation of cyclic
code-shift keying. IMilitary Communications Conference, 2008. MILCOM 2008. IEEE
pages 1 -6, nov. 2008, 8, 10

[51] T. Kasami.Chapter on Weight distribution of bose-chaudhuri-hocquenghem cddles-
pel Hill, NC : Univ of North Carolina Press, 19680

[52] Y. Kim, J. Kim, and Y. Kim. Blockwise sparse regressidiatist. Sinica 16 :375-390,
2006.64

147



BIBLIOGRAPHIE

[53] I. Koromilas, C. Robertson, and F. Kragh. Performancayais of the link-1§tids wa-
veform with concatenated coding in both awgn and pulsed-noise interferendglLIn
TARY COMMUNICATIONS CONFERENCE, 2010 - MILCOM 2Qddyes 2074 —2081,
31 2010-nov. 3 2010. doi : 10.11,081LCOM.2010.5680467108

[54] B.S. Krongold and D.L. Jones. Par reduction in ofdm vi@aaonstellation extension. In
Acoustics, Speech, and Signal Processing, 2003. Proceedings. (ICASSP '03). 2003 IEEE
International Conference gwolume 4, pages IV — 525-8 vol.4, april 20080

[55] F.R. Kschischang, B.J. Frey, and H.-A. Loeliger. Fagi@phs and the sum-product algo-
rithm. Information Theory, IEEE Transactions ofi7(2) :498 —-519, feb 2001.22

[56] M. R. Leadbetter and H. Rootzen. Extremal theory for ls&stic processesAnnals of
Probability, 16 :431 — 478, apr 19884

[57] Georg Lindgren. Point processes of exits by bivariatesgan processes and extremal
theory for the ?2-process and its concomitadizurnal of Multivariate Analysis10(2) :
181 — 206, 1980. ISSN 0047-259%4

[58] S. Litsyn and G. Wunder. Generalized bounds on the daesor distribution of ofdm
signals with applications to code desigimformation Theory, IEEE Transactions 052
(3) :992 —-1006, march 20084

[59] David J.C. MacKay and I. Background. Low density parityeck codes over gf(q)EEE
Communications Letter® :70-71, 1996119

[60] D.J.C. MacKay. Good error-correcting codes based oy spparse matricednformation
Theory, IEEE Transactions pA5(2) :399 —431, mar 1999.19

[61] D.J.C. MacKay and R.M. Neal. Near shannon limit perfonce of low density parity
check codesElectronics Letters33(6) :457 —458, mar 1997.20, 122

[62] F.J. MacWilliams and N.J.A. Sloane. Pseudo-randomeecgs and arrayfroceedings
of the IEEE 64(12) :1715 - 1729, dec. 197869

[63] U. Madhow. Fundamentals of Digital CommunicatiansCambridge University Press,
2008.9, 20, 46, 47, 76, 87

148



BIBLIOGRAPHIE

[64] J. Massey. Shift-register synthesis and bch decodimfgrmation Theory, IEEE Transac-
tions on 15(1) :122 — 127, jan 1969.07

[65] Lukas Meier, Sara Van De Geer, and Peter%Bﬁnann. The group lasso for logistic
regression.Journal of the Royal Statistical Society : Series B (Statistical Methodqglogy)
70(1) :53-71, 200864

[66] Philippe Michelon and Nelson Maculan. Lagrangian degosition for integer nonlinear
programming with linear constraintdath. Program, 52(2) :303-313, Oct. 199561

[67] S.H. Muller and J.B. Huber. A comparison of peak poweun schemes for ofdm. In
Global Telecommunications Conference, 1997. GLOBECOM '97., |J&&Eme 1, pages
1-5, nov 199799

[68] H. Ochiai and H. Imai. Performance of the deliberate milg with adaptive symbol
selection for strictly band-limited ofdm system$EEE Journals on Selected Areas in
Communicationsl8(11) :2270-2277, nov 20005

[69] H. Ochiai and H. Imai. On the distribution of the peakawerage power ratio in ofdm
signals.Communications, IEEE Transactions,@®(2) :282 —289, feb 200B4

[70] Roger L. Peterson, R.E. Ziemer, and D.E. Borthtroduction to spread-spectrum com-
munications Prentice Hall, 1995. ISBN 97800243162&313

[71] C. Poulliat, M. Fossorier, and D. Declercq. Design ofuleag (2,dsub ¢)-ldpc codes over
gf(g) using their binary imagesCommunications, IEEE Transactions,d&6(10) :1626
—1635, october 2008.21

[72] Zhi quan Luo, Wing kin Ma, A.M.-C. So, Yinyu Ye, and ShuzigpZhang. Semidefinite
relaxation of quadratic optimization problen&gnal Processing Magazine, IEEE/(3) :
20 —34, may 201064

[73] QZSS10. Interface specification for gzss (is-qzss)tdra2. Japan Aerospace Explora-
tion AgencyMarch 2010.11

[74] 1. S. Reed and G. Solomon. Polynomial Codes Over CertaiteH-ields. Journal of the
Society for Industrial and Applied Mathemati&%2) :300-304, 1960103 104

149



BIBLIOGRAPHIE

[75] T.J. Richardson and R.L. Urbankeftiéient encoding of low-density parity-check codes.
Information Theory, IEEE Transactions of7(2) :638 —656, feb 2001.21

[76] T.J. Richardson, M.A. Shokrollahi, and R.L. Urbanke. sig@ of capacity-approaching
irregular low-density parity-check codekformation Theory, IEEE Transactions of7
(2) :619 —637, feb 2001120

[77] A. Saleh. Frequency-independent and frequency-depemnlinear models of twt am-
plifiers. Communications, IEEE Transactions,@&9(11) :1715 - 1720, nov 19884

[78] D.V. Sarwate and M.B. Pursley. Applications of codingahy to spread spectrum multiple
access satellite communicatiofsoc. 1976 IEEE Canadian Communications and Power
Conf, pages 72 — 75, 197@0

[79] D.V. Sarwate and M.B. Pursley. Crosscorrelation propsiof pseudorandom and related
sequencesProceedings of the IEEEB8(5) :593 — 619, may 19809, 21, 30

[80] Claude E. Shannon and Warren Weavéhe Mathematical Theory of Communication
Univ of lllinois Press, 194912, 119

[81] S. Shepherd, J. Orriss, and S. Barton. Asymptotic limifgeak envelope power reduction
by redundant coding in orthogonal frequency-division multiplex modulat@ommuni-
cations, IEEE Transactions od6(1) :5-10, jan 19984

[82] S.B. Slimane. Reducing the peak-to-average poserabtifim signal through precoding.
IEEE Trans Vehicular Technology6(2) :686-695, mar 200B5

[83] M. Stojnic, H. Vikalo, and B. Hassibi. A branch and boumgeoach to speed up the sphere

decoder. InAcoustics, Speech, and Signal Processing, 2005. Proceedings. (ICASSP '05).

IEEE International Conference grolume 3, pages ji#29 — iii/432 Vol. 3, march 2005.
52

[84] M. Stojnic, H. Vikalo, and B. Hassibi. Anfgcient h infin ; estimation approach to speed
up the sphere decoder. Wireless Networks, Communications and Mobile Computing,
2005 International Conference pmolume 2, pages 1483 — 1488 vol.2, june 2083.

[85] R. Tanner. A recursive approach to low complexity codéstormation Theory, IEEE
Transactions on27(5) :533 — 547, sep 198120

150



BIBLIOGRAPHIE

[86] J. Tellado. Multicarrier Modulation with Low PAR : Applications to DSL and Wireless
Kluwer international series in engineering and computer science. Springer, 2000. ISBN
978079237988199

[87] Jose TelladoPeak to Average Power Ratio Reduction for Multicarrier Modulati&nD
thesis, University of Stanford, Stanford, 199, 94, 95, 99

[88] Nathalie Thomas, Marie-Laure Boucheret, Anh Tai Ho, IMet Dervin, and Xavier De-
plancq. Ofdm receiver for fixed satellite channdburnal of Communications and Net-
works, Special Issue on Recent Advances in Satellite and Space Communid2{6ns
533-543, déecembre 2019, 17, 83, 89, 100

[89] Robert Tibshirani. Regression shrinkage and selesti@the lassoJournal of the Royal
Statistical Society. Series B (Methodologica(1) :pp. 267—-288, 1996. ISSN 00359246.
62

[90] Yuh-Ren Tsai. M-ary spreading code phase shift keyinglmtetion for dsss multiple
access system#EEE Trans. Commb57(11) :3220-3224, Nov. 2008, 39, 63

[91] Yuh-Ren Tsai and Xiu-Sheng Li. Kasami code-shift-kgyimodulation for ultra-
wideband communication system@ommunications, IEEE Transactions,&@b(6) :1242
—1252, june 20076, 8, 39

[92] R. van Nee and A. de Wild. Reducing the peak-to-averageepaatio of ofdm. In
Vehicular Technology Conference, 1998. VTC 98. 48th IBEime 3, pages 2072 -2076
vol.3, may 199894

[93] Sergio Verdu.Multiuser Detection Cambridge University Press, New York, NY, USA,
1st edition, 1998. ISBN 05215937351

[94] H. Vikalo, B. Hassibi, and T. Kailath. Iterative decodifor mimo channels via modified
sphere decodingWireless Communications, IEEE Transactions 8(6) :2299 — 2311,
nov. 2004.52

[95] E Viterbo and J Boutros. A universal lattice code decdoerfading channels.IEEE
Trans. Inform. Theory45(5) :1639-1642, July 19949

151



BIBLIOGRAPHIE

[96] Ping Wang and Tho Le-Ngoc. A low-complexity generalizghere decoding approach
for underdetermined mimo systems. @@mmunications, 2006. ICC '06. IEEE Interna-
tional Conference onvolume 9, pages 4266 —4271, june 2088.

[97] Shuangqging Wei, D.L. Goeckel, and P.E. Kelly. A modertr&xe value theory approach
to calculating the distribution of the peak-to-average power ratio in ofdm systems. In
Communications, 2002. ICC 2002. IEEE International Conferencevolume 3, pages
1686 — 1690 vol.3, 20024

[98] Ming Yuan, Ming Yuan, Yi Lin, and Yi Lin. Model selectioma estimation in regression
with grouped variableslournal of the Royal Statistical Society, Serie$8:49—-67, 2006.
64

152



	Remerciements

	Résumé

	Abstract

	Tableau des matières

	Table des figures
	Liste des tableaux
	Liste des abréviations
	Introduction
	Organisation de la thèse
	Publications
	Chapitre 1 :
Contexte et technologies de la diffusion parsatellite
	1.1 Contraintes et motivations
	1.2 Normes de diffusion par satellite
	1.3 Cyclic Code Shift Keying (CCSK)
	1.4 Code Division Multiplexing (CDM)
	1.5 Forme d’onde CDM-CCSK
	1.6 Orthogonal Frequency Division Multiplexing (OFDM)

	Chapitre 2 :
Etat de l’art sur les séquences d’étalement
	2.1 Introduction
	2.2 Séquences de longueur maximale
	2.2.1 Définition et construction
	2.2.2 Propriétés
	2.2.3 Paires préférées

	2.3 Séquences de Gold
	2.3.1 Définition et construction
	2.3.2 Propriétés des séquences de Gold
	2.3.3 Séquences Gold-like

	2.4 Séquences de Kasami
	2.4.1 Ensemble petit
	2.4.2 Ensemble large

	2.5 Conclusion sur le choix des séquences d’étalement

	Chapitre 3 :
Forme d’onde CDM-CCSK
	3.1 Présentation du système
	3.1.1 Règle de décision optimale
	3.1.2 Format de multiplexage

	3.2 Etude à faible charge
	3.2.1 Etude analytique des performances
	3.2.2 Récepteur optimal
	3.2.2.1 Décodage sphérique
	3.2.2.2 Décodage sphérique généralisé

	3.2.3 Résultats de simulation
	3.2.4 Décodeurs sous-optimaux
	3.2.4.1 Least Absolute Shrinkage and Selection Operator (LASSO)
	3.2.4.2 Relaxation Semi-Définie
	3.2.4.3 Conclusion sur les détecteurs sous-optimaux


	3.3 Etude à forte charge
	3.3.1 Etude de cas pour une longueur de séquence N=7
	3.3.2 Etude analytique des performances
	3.3.3 Résultats de simulation

	3.4 Conclusion sur la forme d’onde CDM-CCSK

	Chapitre 4 : Techniques multiporteuses

	4.1 Motivation
	4.2 Transmission multiporteuse
	4.2.1 Etape de concaténation
	4.2.2 Principe d’une modulation multiporteuse

	4.3 Peak-to-Average-Power Ratio (PAPR)
	4.3.1 Définition
	4.3.2 Approximation de la distribution

	4.4 Techniques de réduction du PAPR
	4.5 Apport sur l’efficacité spectrale
	4.6 Conclusion sur la modulation multiporteuse

	Chapitre 5 :
Codage canal
	5.1 Analyse
	5.2 Codage Reed-Solomon
	5.2.1 Présentation
	5.2.2 Etudes et résultats
	5.2.2.1 Système MC-CSK pour M = 27
	5.2.2.2 Système MC-CSK pour M = 214


	5.3 Codage Low-Density Parity-Check (LDPC)
	5.3.1 Présentation
	5.3.2 Choix du code
	5.3.3 Décodage
	5.3.3.1 Système MC-CSK pour M = 26
	5.3.3.2 Système MC-CSK pour M = 212


	5.4 Conclusion sur le codage canal

	Conclusions
	Annexe A : Preuve de la propriété d’équidistance des
séquences de G’(a,b)
	Bibliographie

