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Résumé

Les communications sur le canal radio-mobile se sont fortement développées ces
derniéres années, aussi bien en termes de nombre d’utilisateurs que de débit par utilisateur.
Ceci entraine la saturation des ressources radiofréquences dans les lieux de forte population.
Dés lors, il existe une forte demande pour augmenter I’efficacité spectrale de ces
communications.

D’un autre co6té, les transmissions via le canal radio-mobile sont fortement pénalisées
par les évanouissements du signal, dus a la fois aux trajets multiples et aux interférences
entre symboles. Pour pallier ces deux inconvénients, une solution a été étudiée depuis
quelques années. Il s’agit d’une architecture de transmission basée sur I’utilisation de
plusieurs antennes a I’émission et a la réception. Ces architectures, dites MIMO (Multiple
Input Multiple Output), ont été développées dans un souci d’augmenter la capacité du canal.
Elles permettent d’atteindre a la fois de trés hautes efficacités spectrales et lutter efficacement
contre les évanouissements du signal. L’idée générale est de tirer profit de la dimension
spatiale du canal et d’exploiter les trajets multiples plutot que de les supprimer.

Par ailleurs, les techniques dites multiporteuses contribuent elles aussi dans
I’amélioration de I’efficacité spectrale des systémes de communications. Lorsque ces
porteuses sont orthogonales entre elles on parlera alors de ’OFDM (Orthogonal Frequency
Division Multiplexing) qui est combiné avec le MIMO on obtiendra les systtmes MIMO-
OFDM.

Il s’agit dans le cadre de cette thése de tester de nouvelles formes d’ondes
(orthogonales) dans le codage spatio-temporel des systtmes MIMO-OFDM. En effet, dans le
systtme MIMO-OFDM, un mapping des symboles a transmettre est effectué¢ au niveau de
I’émetteur. Ce mapping consiste a transmettre en méme temps des signaux différents sur
plusieurs antennes. Ces signaux sont, de préférence orthogonaux. La réception est faite sur
plusieurs antennes. L’avantage de cette technique est la décorrélation qu’on a entre les
différents signaux regus. Plusieurs formes de signaux orthogonaux seront testées dans le but
d’améliorer les performances des systemes MIMO-OFDM.

Mots clés: MIMO, OFDM, codage spatio-temporel, polyndmes d’Hermite, signaux
orthogonaux, maximum de vraisemblance.
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Introduction Générale

Introduction Générale

Les télécommunications sans fils ont connu ces derniers temps de nombreux
changements et la recherche dans ce domaine est en pleine expansion. Le développement de
nouveaux systémes a pour objectif d’améliorer la qualité de transmission pour la voix et les
données (qualité de service), accroitre le débit (les services), minimiser le cotlit des
équipements grace a des traitements algorithmiques de plus en plus puissants, et enfin
maximiser le nombre d'utilisateurs qui peuvent recevoir ou transmettre des données en méme
temps. Dans ce contexte, les systémes de transmission de type MIMO (Multiple Input Multiple
Output), comportant plusieurs antennes a 1’émission et a la réception, sont considérés comme
étant des techniques inévitables. D’une part, I’efficacité spectrale potentielle d’un tel systéme
est bien plus ¢€levée que celle d’un systéme mono-antenne (en anglais SISO : Single Input
Single Output). En effet, la capacité d’un systtme MIMO augmente linéairement avec le
nombre d’antennes utilisé. D’autre part, grace a une meilleure exploitation de la diversité, ce
systéme est plus robuste aux évanouissements du canal de transmission améliorant ainsi la
qualité de la transmission.

Les premiers travaux concernant 1’utilisation d’antennes multiples ont commencé avec
I’é¢tude des techniques de diversité sur les canaux a évanouissements. Sur ces canaux, des
erreurs de transmission sont obtenues lorsque le signal subit les évanouissements du canal de
transmission. L’une des premicres méthodes employées afin de combattre les évanouissements
du canal est la diversité spatiale. Ces systémes sont constitués d’une seule antenne en émission
et de Nr antennes en réception. En recombinant les signaux résultant de ces Nr canaux, il est
alors possible d’accroitre la robustesse du systéme. Ces systémes ont été baptisés systémes
multi-capteurs puis systetmes SIMO (Single Input Multiple Output). En 1998, Alamouti
proposa une technique trés simple de diversité de transmission dont les performances sont
équivalentes a celles de systémes avec diversité spatiale de réception [1]. Basée sur un codage
en bloc de données, cette technique sera baptisée codage spatio-temporel en bloc (Space Time
Block Coding, STBC). A la suite de ces travaux, des chercheurs ont propos¢ de nombreux
schémas de STBC permettant de combiner la diversité spatiale a I’émission et a la réception
pour différentes configurations d’antennes. Cependant, une approche intéressante avait été
écartée. En effet, le concept de diversité spatiale d’émission consiste a transmettre la méme
information, codée différemment, sur chaque antenne d’émission. Le débit obtenu est donc

équivalent au débit d’un systéme mono-antenne.
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Néanmoins, il est possible de transmettre des flux différents sur chaque antenne,
simultanément, dans la méme bande de fréquence et sans augmentation de la puissance. On
parle alors de multiplexage spatial jusqu’a trés récemment, un compromis devait étre réalisé
entre multiplexage spatial et diversité spatiale d’émission. Ainsi, les techniques appliquées aux
transmissions MIMO ne permettaient pas d’obtenir simultanément le niveau maximal en débit
et en portée. Cependant, une technique étudiée dans [2], montre qu’il est possible de combiner
les deux avantages. Elle repose sur deux principes : 1’association d’un précodage linéaire et du
multiplexage spatial a I’émission et le principe Turbo a la réception. Cette technique est basée
sur I’utilisation d’un systtme MIMO a multiplexage spatial de type ST-BICM (Space Time Bit
Interleaved Coded Modulation) associé a un précodage linéaire. Le systéme ST-BICM a
précodage linéaire est capable d’augmenter le débit de la transmission tout en exploitant la
diversité spatiale d’émission. Cependant, I’exploitation de la diversité du canal MIMO
implique [’utilisation de récepteurs performants. Afin de s’approcher des performances
optimales, le principe Turbo, initialement proposé dans le contexte des codes correcteurs
d’erreurs, a €té appliqué avec succes aux transmissions MIMO. L’invention des turbocodes,
par Claude Berrou, au début des années 90 [3], fut une rupture dans le domaine des codes
correcteurs d’erreurs. Cette découverte a donné naissance a un nouveau principe : le principe
Turbo ou autrement dit le principe de traitement itératif. Ce principe a été repris dans plusieurs
systemes de transmission numérique démontrant des gains impressionnants en termes de
performance par rapport aux systémes traditionnels. La premicre extension des turbocodes fut
baptisée la turbo-égalisation [4]. Cette technique permet d’éliminer I’interférence entre
symboles dans un contexte de transmission sur canaux multi-trajets. Il s’agit d’effectuer un
échange d’informations entre un décodeur de canal et un égaliseur (ou détecteur) avec
information a priori dans le but d’améliorer la fiabilité de I’information au fil des itérations.
Plus tard, le principe itératif a été¢ étendu aux systemes CDMA (Code Division Multiple
Access) pour traiter les interférences entre utilisateurs [5]. Dans le cadre des systemes MIMO,
la structure de turbo-égalisation a été utilisée pour traiter les interférences entre antennes [6].
Au sein du département de Télécom Bretagne, Jérome Le Masson a validé 1’apport du principe
Turbo au niveau du récepteur MIMO sur des canaux de transmission théoriques [2]. Bien que
I’application du principe Turbo dans le cadre de systtmes MIMO ouvre de nouvelles
perspectives de recherche, la démonstration de la faisabilit¢ matérielle de tels systémes est
nécessaire a leur valorisation scientifique et technique. Depuis les premiers travaux sur la
technologie MIMO en 1996 [7], la recherche s’est beaucoup focalisée sur 1’aspect théorique

du probléme. De nombreux travaux ont notamment porté sur I’établissement des performances
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théoriques de tels systémes et sur la proposition d’ensembles émetteur/récepteur permettant de
tirer bénéfice, en partie, du potentiel MIMO.

Malgré le développement technologique des systémes de transmission radio, la
demande en termes de débit n’a cessé d’augmenter ainsi qu’une bande de fréquences limitée
crée une rareté au niveau des fréquences disponibles pour ce genre de communications. C’est
I’une des raisons derriére la motivation croissante pour la recherche dans ce domaine. Il
s’agit dans le cadre de cette étude d’examiner I’apport des nouvelles formes d’ondes et en
particulier les formes d’ondes d’Hermite dans le codage espace-temps des systémes MIMO.

Nos contributions dans ce rapport de thése se divisent en deux parties : la premicre
porte sur I'utilisation des formes d’onde orthogonales d’Hermite dans une architecture
MIMO similaire a celle du systtme MIMO-OFDM. L’idée est de substituer aux symboles
OFDM des symboles formés par des fonctions d’Hermite normalisées tout en gardant la méme
structure MIMO. Alors que la deuxiéme partie est consacrée a la comparaison entre ce

nouveau systéme et les systémes MIMO utilisant la modulation OFDM.

Plan de travail

Cette these est répartie en quatre chapitres.

Le premier englobe les notions de base nécessaires pour aborder les autres chapitres du
manuscrit. Nous décrivons les caractéristiques et les notions associées a un canal radio mobile,
puis nous définissons un modele du systeme MIMO. Les techniques de transmission MIMO a
I’émission et a la réception. Dans le cadre de ce travail, On peut souligner que le canal utilisé
ici est un modele qui reste constant durant la transmission d’une trame de donnée et que les
atténuations sont parfaitement connues du récepteur.

Le deuxiéme chapitre porte sur 1’association du technique BICM au systeme MIMO.
Dans un premier temps, Nous pressentons le schéma du systtme BICM et les fonctions
essentielles dans une structure SISO. Dans un second temps, nous abordons I’extension de
cette technique au Systtme MIMO en décrivant les différentes maniéres d’implémentation
utilisées en émission et en réception.

Le troisieme chapitre étudie les formes d’ondes orthogonales qui sont développés a
partir des polyndmes d’Hermite. FElles font une piéce maitresse de ce manuscrit. Elles sont
utilisées pour construire des codes spatio-temporels en blocs orthogonaux. Donc, La
dérivation des formes d'onde d’Hermite ainsi que I’optimisation de la largeur de bande
disponible et son implémentation dans un systéme de transmission sont étudiées dans ce

chapitre.
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Le quatrieme chapitre propose un systtme MIMO basé sur I’utilisation des formes
d’ondes normalisées d’Hermite (Impulsions) en bande de base. Dans ce systéme, la technique
BICM (Bit Interleaved Coded Modulation) est intégrée pour améliorer, beaucoup plus, les
performances du systéeme. Dans ce chapitre, on examine 1’apport de ces formes d’ondes sur
les performances du systtme MIMO. Des simulations en fonctions de plusieurs parameétres a
savoir : le canal, le mapping, la modulation et le type du codeur sont réalisées. A la fin de ce
chapitre, une comparaison est présentée entre ce systeme et le systeme MIMO-OFDM.

Finalement, une conclusion est donnée ainsi que quelques perspectives sur ce travail.
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Chapitre 1 Les systéemes MIMO

1.1  Introduction

L’objectif de ce chapitre est de poser le cadre de notre travail et les notions de base qui
serviront a la bonne compréhension de I’ensemble de cette thése. Au départ, nous présentons le
canal radio-mobile SISO et les différentes caractéristiques qui lui sont associées. Ensuite, Nous
définissons un modele du systéme multi-antennes. Enfin, les différentes techniques de
transmission MIMO sont présentées.

Le but d’une chaine de transmission numérique est de véhiculer, en bande de base
l'information entre un émetteur et un récepteur a travers un canal de transmission. La figure 1.1
propose un schéma bloc d’une chaine de transmission MIMO avec deux antennes a 1’émission et
deux antennes a la réception en bande de base. Nous nous intéressons aux systémes MIMO
nécessitant uniquement la connaissance du canal a la réception. Sous cette hypothése, le systeme
MIMO emploie un codage espace-temps qui exploite les dimensions spatiale et temporelle
apportées par le canal MIMO. Dans ce systeme, 1’émetteur comprend les fonctions de codage de
canal, de conversion bit/symbole (mapping) et de codage espace-temps. Quant au récepteur, il
comprend les fonctions symétriques. Avant de définir ce qu’est un canal multi-antennes, nous

allons tout d’abord aborder le canal SISO.

1.2 Modéle de canal radio mobile SISO

Un canal de transmission est le support physique permettant le transport du signal de
I’émetteur jusqu’au récepteur. Ce signal transmis subit des atténuations lors de son passage a
travers le canal, ces atténuations référent au caractére aléatoire des évanouissements. En tenant

compte du bruit blanc additif gaussien, le signal regu est exprimé par :

y(0) = h(1)s(t) + B(t) (1.1)
Ou A(¢t) représente 1’atténuation de Rayleigh et B(¢) le bruit blanc additif gaussien.

Canal MIMO
Codage Codage j z Décodage
»  mapping P espaces Détéction — Demapping >
de canal temps j z MIMO de canal

Figure 1.1 — Chaine de transmission MIMO
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L’expression (1.1) modélise le canal radio-mobile SISO, qui est aussi caractérisé par les
perturbations précédemment citées. Dans le cadre de notre étude, nous considérons que les
évanouissements suivent une loi de Rayleigh ou chaque coefficient du canal est un complexe
gaussien de moyenne nulle et de variance 1, indépendant et identiquement distribué (i.i.d). Il
existe trois types de canaux qui sont étudiés dans les systemes MIMO, ils sont classés selon la
nature de I’évanouissement [8, 9, 10].

— Le canal ergodique ou canal FF (Fast Fading Channel) : c’est un canal a évanouissement

rapide et sa laréalisation est vue a chaque temps symbole.

— Le canal quasi-statique (Quasi-static fading Channel): reste constant durant Ia
transmission d’une trame ou d’un mot de code.

— Le canal a évanouissement par blocs (Block-fading Channel) : reste constant durant la
transmission d’un certain nombre de trames. Le canal quasi-statique est un cas particulier
de ce type de canal.

Au canal de transmission s’ajoute le bruit gaussien (AWGN ) de moyenne nulle et de variance

c’. Le canal de transmission utilisé dans notre étude, sera un canal quasi-statique. En outre, il

sera suppos¢ parfaitement connu par le récepteur.

1.3 Notion de diversité

I1 est clair qu’un signal transmis via un canal radio-mobile est fortement affecté par des
évanouissements et des interférences dues aux multi-trajets et aux obstacles. Pour pallier ce
probleéme, il serait intéressant de récupérer a la réception diverses répliques du signal affectées par
des évanouissements indépendants. Cette propriété correspond a la notion de diversité. Elle
consiste a envoyer sur plusieurs voies indépendantes le méme signal pour pouvoir combattre les
évanouissements. L’ordre de diversité est égal au nombre de voies indépendantes a la réception.
On peut distinguer Plusieurs types de diversité:
Diversité temporelle : Cette technique est utilisée sur un canal a évanouissement rapide. Elle
consiste a émettre plusieurs répliques du méme signal dans des instants différents séparés d’au
moins le temps de cohérence du canal afin d’assurer une bonne décorrélation des signaux. Ce type
de diversité est intéressant pour les canaux ergodiques.
Diversité de parcours : Elle est due a la présence de canaux multi-trajets a partir desquels le
récepteur peut tirer profit pour obtenir un gain en diversité. Un récepteur en rateau (Rake) permet

de décorréler les différents trajets qui sont affectés de coefficients de canal différents. Cette
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technique est utilisée dans les systémes DS-CDMA (Direct séquence Code Division Multiples
Access).

Diversité fréquentielle : c’est ’envoi du méme signal sur des fréquences différentes. Les
fréquences sont séparées d’au moins la bande de cohérence du canal. Ce type de diversité peut
étre obtenu lorsque le canal est sélectif en fréquence. Elle est utilisée dans les systtmes OFDM
(Orthogonal Frequency Division Multiplexing).

Diversité spatiale : Elle consiste a émettre ou recevoir 1’information sur plusieurs antennes
distantes d’au moins la distance de cohérence du canal (distance minimale pour obtenir des
évanouissements indépendants) garantissant la décorrelation du canal. Cette distance de cohérence
dépend du type et de I’emplacement de I’antenne considérée [11,12]. La diversité spatiale existe a
I’émission et a la réception, mais elle n’y joue pas tout a fait le méme role. En effet la diversité
spatiale a D’émission, aussi appelée diversit¢ de transmission, différe selon que 1’émetteur
connaisse ou non le canal. Si I’émetteur connait le canal il peut en profiter pour optimiser la
transmission, sinon il utilisera plutét un code espace-temps [9]. La diversité spatiale a la
réception, c’est la réception du méme signal sur plusieurs antennes distantes d’au moins dix fois
la longueur d’onde [8].

Pour exploiter ce genre de diversité en émission et/ou en réception. L’opération exige
I’utilisation du codage sur plusieurs niveaux. Cependant, il est possible de distinguer deux grandes
catégories:

e Le codage du canal consiste a introduire de la redondance ou de la corrélation dans le
message binaire a transmettre dans le but de détecter et/ou corriger les erreurs de
transmission au niveau du récepteur.

e Le codage spatio-temporel permet d’introduire de la corrélation spatiale et temporelle
entre les signaux émis de telle facon que les signaux recus soient bien décodés.

Ces techniques sont abordées largement dans la littérature concernant les systetmes MIMO que
nous allons présenter par la suite.
1.4 Les systemes MIMO

Le principe du systtme MIMO consiste a exploiter la diversité spatiale et la diversité
temporelle, en bénéficiant des traitements spatio-temporels associés. Cette combinaison offre une
augmentation considérable de I’efficacité spectrale et un gain en diversité [15,16]. Lors de la
conception des ces systtmes MIMO, il est impératif de construire un modele mathématique qui
refléte les principales caractéristiques du canal afin d’aborder les techniques d’émission et de

réception du systéme.
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1.4.1 Modéele du systéme MIMO
Nous considérons un modéle mono-utilisateur dans un canal non sélectif en fréquence,

composé de N, antennes d’émission et N, antennes de réception comme illustre la figure 1.2. Le

signal recus par I’antenne 7 s’écrit:

Ny
v, =2 h,s, +B, (1.2)
j=1

Ou £, un coefficient complexe représentant la fonction de transfert qui caractérise le

trajet entre I’antenne émettrice j et ’antenne réceptrice ¢ et B, est un bruit blanc additif
gaussien de moyenne nulle.

Le canal de transmission est défini par la matrice de canal MIMO H de taille N, x N, :

hll © tht

Récepteur
MIMO

Emetteur

MIMO . .
Yy —— 1L
N,
NV
Figure 1.2 : Systeme MIMO

Pour les N, antennes réceptrices, le vecteur regu y peut s’écrire sous la forme

matricielle suivante :

y=Hs+B (1.3)
Tel que : Y= [V vl

s = [s1 ........... Sy, ]T

B=|[B,... B, I

Ou yet S représentent respectivement les vecteurs des symboles recus et transmis, et B

représente le vecteur de bruit blanc gaussien. Nous supposons aussi que le canal reste constant

9
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durant la transmission d’une trame de données et que le récepteur connait parfaitement la matrice
de canal H. Cette connaissance peut s’obtenir soit par des symboles d’apprentissage soit par

estimation aveugle du canal.

Le canal radio joue un role capital dans 1’analyse des performances des syst¢emes MIMO
et 1’évaluation de ces performances requiere un outil de mesure spécifique. Plusieurs travaux
[16,17] ont considéré la capacité comme un outil de mesure afin de mettre en évidence 1’intérét
d’un canal MIMO. Dans le paragraphe suivant, nous donnons un bref apercu sur la capacité des

systemes MIMO.

1.4.2 Capacité d’un canal MIMO

La notion de la capacité du canal est liée au vaste champ de la théorie d’information qui a
commencé apreés les travaux publiés par Shannon [19], les années 40. Elle consiste a mesurer la
quantit¢ d’information maximale pouvant étre transmise a travers un canal. Ces travaux sont
ensuite complétés par Telatar [20] et Foschini & al [16,20], dans les années 90, ces deux derniers
Ont démontré que la capacité du canal MIMO augmente linéairement avec le nombre d’antennes.

Nous considérons un canal MIMO non sélectif en fréquence, connu parfaitement par le
récepteur et dont les coefficients sont indépendants et identiquement distribués. Avant de définir
la capacité de ce canal MIMO, nous rappelons que la capacité instantanée d’un canal SISO non

sé¢lectif en fréquence s’écrit [16] :

C=log,(1+4H)  bps/Hz (1.4)
Ou p est le rapport signal a bruit et h représente 1’évanouissement complexe du canal.

Pour un canal MIMO, I’expression de la capacité, apres avoir décomposé la matrice du canal en

valeurs propres est alors[16,20] :

C=log, (de{lw + Nﬁ HH' D bps/Hz. (1.5)

t

Ou p rapport signal sur bruit moyen sur chaque antenne de réception.

10
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En particulier lorsque N,et N, sont grands, I’espérance de la capacité pour un canal de

Rayleigh croit proportionnellement & N, [9]:

E[C] = N, log,(1+ p) bps/Hz. (1.6)

La figure (1.3) illustre I’évolution de la capacité en fonction du SNR pour les systemes

SISO, MIMO (N,, N, ). 1l est a constater que les systtmes MIMO (3,2) et MIMO (2, 3) ont la

méme capacité.

25 R L |
! | o Nt=1,Nr= |

b Nt=2,Nr=2

| | Nt=3,Nr=2 |
20 - oo A Nt=2,Nr=3 |- |
| Nt=4,Nr=4 |

Capacité [bits/s/Hz]

SNR [dB]

Figure.1.3 : L’évolution de la capacité avec [’augmentation du nombre d’antenne.

Gain en diversité

Le gain de diversité est défini par le produit du nombre d’antenne a I’émission avec le
nombre d’antenne a la réception ( N, x N, ). Ce gain de diversit¢ permet de combattre les
évanouissements et ainsi, de fournir au récepteur plusieurs versions du méme signal par des
transmetteurs indépendants, donc avec atténuations indépendantes. Le développement
mathématique complet vous est épargné, mais on sait que plus I’ordre de diversité augmente, plus

le taux d’erreurs sera a la baisse avec 1’élévation du SNR.

11
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Gain en multiplexage
Les canaux MIMO bénéficient d’un gain de multiplexage spatial par rapport au canal

SISO, grace au nombre de sous-canaux indépendants égal a min(N,,N,), permettant de

transmettre de I’information différente sur chacun. Le gain de multiplexage spatial se traduit par
une augmentation du débit d’information grace aux sous-canaux disponibles pour le multiplexage

d’information.

Afin d’exploiter le gain de diversité et celui du multiplexage, plusieurs techniques MIMO
en émission et en réception ont été utilisées dans la littérature. Dans le cadre de notre travail, nous
nous focalisons plus particulierement sur le codage espaces- temps et dans le cas ou le canal est

connu parfaitement par le récepteur.

1.5 Technique d’émission MIMO

Les systemes MIMO visent essentiellement & augmenter le débit en exploitant la diversité
d’émission apportée par I’aspect multi antennaire. Pour atteindre cet objectif, un codage espace
temps doit étre mis en oeuvre. Ce dernier consiste a créer de la redondance ou de la corrélation
entre symboles transmis sur les dimensions spatiale et temporelle.

Le codage spatio-temporel est caractérisé par son rendement, son ordre de diversité et son
gain en codage. Le rendement du code espace-temps représente le rapport entre le nombre de
symboles émis et le nombre de périodes symboles correspondants. L ordre de diversité est égal au
nombre de voies indépendantes a la réception. Enfin, le gain de codage correspond au gain
apporté par le systéme codé, en termes de performance, par rapport au systéme non-codé. Un code
espace-temps est dit a rendement plein lorsque son rendement est €gal au nombre d’antennes a
I’émission. Un code espace-temps est dit a diversit¢ maximale lorsqu’il est capable d’exploiter

une diversité égalea N, - N, , avec N, le nombre d’antennes a la réception.

Dans cette theése, le canal est connu parfaitement par le récepteur. Nous présentons plus
particulierement les classes qui constituent le codage espace temps en bloc. Le codeur espace-
temps consiste a générer, a partir des symboles d’informations, un mapping ou un mot de code

s, qui est une matrice de dimension N, x T, ou T est la dimension temporelle du code reflétant

un multiple de période symboles et N, sa dimension spatiale représentant le nombre d’antennes

12
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émettrices. Dans le cas ou 7 =1, les mots de code ne sont alors que des vecteurs colonnes et la
transmission est dite non-codée.

A la réception, le signal recu par chaque antenne est modélis¢ par la somme des signaux
émis, affectés d’un coefficient du canal, et par un bruit additif gaussien. Le mot de code regu est
représenté la forme matricielle suivante :

H +B (1.7)

Yy ur =My NS xr N, xT

Ou H est la matrice du canal et B est le bruit blanc additif gaussien.

1.6 Les codes espace- temps

L’intérét des systemes de transmission MIMO utilisant le codage espace-temps a été¢ mis
en évidence suite aux études ¢élaborées sur leur capacité, comme mentionné précédemment, et
leur probabilité d’erreur par mot de code. Plusieurs codes ont été proposés depuis 1998. On
distingue deux grandes classes de codes spatio-temporels (ST): les codes ST en treillis et les

codes ST en blocs. Dans ce travail de thése, nous nous intéressons a la deuxiéme classe de codes

ST (codes ST en blocs).

1.6.1 Les codes ST en treillis
Ce type de codage d’information a été présenté, pour la premiere fois, par Tarokh et al. Il
se fait via un diagramme d’état et le moyen convenable a cette technique est le diagramme en

treillis. La figure (2.1) montre un exemple de treillis & deux antennes et quatre états avec une

constellation QPSK.

0o 01 02 03
1In 1z 13

200 2z1 22 23

30 31 32 33

Figure 1.4 : code en treillis a 4 états.

Si on prend I’exemple de ce systéme a deux antennes d’émission et on veut transmettre

une séquence de bits {0,0,1,0,0,1,1,1,0,1} correspondants aux symboles QPSK {0 ,2,1,3,1 }, il faut

13
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alors transmettre le mot de code suivant :

S_00213
1o 21 31

Le décodage d’un code en treillis est basé sur I'utilisation de 1’algorithme de Viterbi. Cet
algorithme consiste a minimiser la métrique additive sur tous les chemins du treillis. La
complexité de cet algorithme croit exponentiellement en fonction du nombre d’états du codeur ce

qui rend le codage en treillis moins utilisé.

1.6.2 Les codes ST en couches
Dans [7], apres avoir étudié la capacité des systemes MIMO aux Bell Labs, Foschini a
proposé un nouveau codage ST structuré en couches baptisé LAST', exploitant le multiplexage
spatio-temporel dans un systéme multi-antenne. La trame binaire a transmettre est divisée en
plusieurs sous-trames. Les sous-trames formant les couches du code qui seront ensuite transmises

sur les différentes antennes selon une répartition Horizontale, diagonale ou verticale.

H-BLAST : Chaque sous-trame d’information est transmise indépendamment par une antenne
émettrice. Ce type de codage permet d’exploiter seulement la diversité temporelle a 1’émission

lorsque les sous-trames sont indépendantes.

(R 5 I 5% [ S
1 EEER-->
NENENEN B

Lalala L

Figure 1.5 : Structure H-BLAST

D-BLAST : Le codage D-BLAST a été concu pour un systeme symétrique (N, = N, ).Chaque

\

sous-trame d’information est répartie sur une diagonale espace-temps grace a un entrelaceur

espace-temps. Ainsi, chaque sous-trame subit tous les évanouissements du canal MIMO.

! Layered Space Time
14



Chapitre 1 Les systéemes MIMO

L’avantage de ce systeme est qu’il exploite a la fois la diversité spatiale et temporelle. Le

décodage est beaucoup plus compliqué et D-BLAST n’est donc pas utilisé.

N@O-->
[t e 6 LOBNRB-»J
AEEE | F|.s BOBEN- >
NNMNNMNN--> > N HE

Figure 1.6 : Structure D-BLAST

V-LAST : Chaque symbole de la trame est transmis par une des antennes émettrices (Figure 1.7).
Ainsi, ce codeur comme le codeur D-BLAST permet d’exploiter la diversité spatiale et/ou
temporelle a I’émission, mais il est de complexité plus faible. Le décodage peut se faire par un
¢galiseur a retour de décision adapté a la structure des systemes MIMO, connu aussi dans la
littérature comme par ¢égaliseur par annulation successive d’interférence SIC (Successive

Interférence Cancellation).

HEHN--»>

Lalaly L

Figure 1.7 : Structure V-BLAST

Les codes WST

Les codes ST Wrapped' ont été proposés, dans [21], ils sont caractérisés par des couches
de grande longueur. Cette technique utilise un unique codage binaire pour tous les bits
d’information et la longueur du mot dépend de la longueur du codage binaire. Cette construction
englobe les codes ST en treillis, les codes D-BLAST et V-BLAST. Le code WST peut étre décodé
par I’algorithme OSIC?,

' enveloppé
2. Ordered Successive Interference Cancellation
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1.6.3 Codes ST orthogonaux
Les codes ST orthogonaux sont des codes ST en blocs dont tous les mots de codes sont
des matrices orthogonales. Cette orthogonalité est une contrainte trés forte qui va faciliter le
décodage, mais qui va aussi empécher I'augmentation du nombre de degrés de liberté.
Plusieurs constructions de codes ST en blocs existent dans la littérature, dont quelques
unes sont des généralisations d’autres.
Le premier code ST, le fameux code d’Alamouti [1], a trouvé un grand succes grace a ses

propriétés : rendement 1 symbole/uc, diversité pleine et capacité maximale atteinte, pour N, =2
et N, =1. Un autre avantage du code d’Alamouti est son décodage lin€aire qui est une

conséquence de sa structure orthogonale (les colonnes de la matrice mot de code sont
orthogonales). Toutes les bonnes propriétés du code d’Alamouti ont été un facteur motivant pour
sa généralisation pour des dimensions plus €élevées. Malheureusement, ces constructions ont été

pénalisées par leurs rendements strictement inférieurs a 1 symbole/uc.

1.6.3.1 Le code d'Alamouti
Le code ST, construit par Alamouti pour deux antennes d'émission et une antenne de
réception, est optimal. Il regroupe les symboles a transmettre (PSK ou QAM) par paires et les

place dans le mot de code carré (T=N,=2). Alamouti a proposé deux systémes de transmissions :

le premier doté de diversité¢ de deux antennes a I’émission et une seule antenne a la réception et
le second se différe au premier par 1’utilisation de deux antennes réceptrices. Dans les deux cas,
la technique d’Alamouti se résume en trois fonctions : codage de la séquence d’information a
émettre, schéme de combinaison des signaux recus de telle maniere a faciliter la détection des
symboles transmis et la régle de décision basée sur le critére de maximum de vraisemblance.

Le mot de code formé par I’émetteur, durant deux périodes symboles, dans les deux

systémes de transmissions, s’écrit sous forme matricielle comme suit :

sz[sl ‘fZ} (1.8)
S8

Ou les lignes et les colonnes représentent respectivement le nombre des antennes d’émission et

le nombre des périodes symboles.
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Schéma de combinaison au récepteur :

Cas d’une antenne de réception

L’antenne de réception capte donc successivement et sur deux périodes symboles les signaux :

yy=h-s+h,-s,+B,.

Vy=—=h s, +h,-s +B,.

(1.9)

Ou A et h, sont les coefficients d’évanouissements entre les antennes d’émission et ’antenne

de réception, B, et B,représentants les bruits additifs.

Le mot de code recu s’écrit :
y:[yl yz]: [hl hz]'[

En remarquant que

- *}[Bl B,].

S
s, S

(1.10)

*

Yy, =hy s, —h -s,+ B,

s
. . , . . o, . . 1
Nous pouvons introduire le nouveau mot de code en réception y' qui fait 1ntervem{ }
s
2

y - * - * * : + *
V2 h, —h S B,

La transmission étant cohérente, i, et h,

facilement construire

Cas de deux antennes a la réception

AR MEN!

(1.11)

sont connus du récepteur et nous pouvons

h2 '
AL

En suivant la méme démarche et en considéranth, ,h,, h, et h,comme étant les coefficients de

canal. Les signaux recus sont exprimés par :

yw=h s, +h,-s,+B

Y, =—h s, +h,-s +B,
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y;=h;-s,+h,-s,+B;
y,=—hy-s,+h, s, +B, (1.13)
Ou B,,B,,B,, B, représentent les bruits additifs Gaussiens.

Ces équations peuvent étre réécrites sous une forme matricielle comme suit :

{)’1 y2j|:|:hl hz]{% —ﬂ{ﬁ’l Bz} (1.14)
Vi o val LB hi] s, s B, B,

En procédent de la méme fagon que précédemment, on obtient :

5= ([ <+ s 8 5B

= (f +[f +f 4R )s, ~ B KB B+ B, (115)

Comme les coefficients /4, (i=1,.....4) sont décorrélés, les bruits additifs B, restent

4
décorrélés. La constellation des symboles s n’a subi qu’une dilatation de Z:|hl.|2 et le détecteur

i=1
de maximum de vraisemblance (MV) est donc un simple détecteur a seuil. Lorsque le récepteur

possede plusieurs antennes, il suffit de faire un MRC (Maximum Ratio Combiner) en calculant la

moyenne des S ; calculés sur chaque antenne réceptrice j =1... N, .

Avec une seule antenne de réception, le code d’Alamouti est optimal : il atteint la diversité
maximale N, x N, =2 ainsi que le gain de multiplexage maximal K =min(N,,N,)=1 symbole
par utilisation canal (uc).

Par contre, lorsque N, >1, si la diversit¢ maximale N, x N, =2N,_ est toujours atteinte, le
rendement reste bloqué a 1 symbole par utilisation canal comme dans le cas d’une transmission
SISO.

Bien qu’il ne permet pas d’augmenter le débit, le code d’Alamouti est utilisé¢ sur de
nombreux systémes radio-mobiles comme I’'UMTS, la norme WiMax IEEE 802.16 ou encore le

projet de norme MIMO pour le Wifi IEEE 802.11n.
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1.6.3.2 Codes orthogonaux de grande dimension

Des codes orthogonaux ont été proposés pour un nombre d’antenne N, > 2, en généralisant

le code d’Alamouti (voir ANNEXE A). Tarokh et al [15] ont construit des codes orthogonaux
réels a diversit¢é maximale pour n’importe quel nombre d’antenne. Leur rendement est
Isymbole par utilisation canal, ce qui en complexe ne donne qu’un rendement de 1/2 symbole
par utilisation canal. Tarokh et al ont aussi montré qu’il est possible de transmettre K

symbole d’information dans un mot de code ST orthogonal -carré de taille

N, xT =2%"x2%" Le rendement du code set alors Par exemple le code orthogonal

2K71 .

4x4 proposé par Tirkkonen et Hittonen dans [22], s’écrit :

* *
s, —s, —s; 0
* *
s, S 0 S
S=|" 6 . >l (1.16)
3 S TS,
0 —-s; 5 s,

Les codes ST orthogonaux, bien qu’étant facile a utiliser et a diversité maximale, ne sont
pas intéressants en raison leurs faibles rendements (inférieur ou égale a 1 symbole par utilisation
canal), alors que I’étude de la capacité nous permet d’espérer a un rendement plein de

N,symbole. Nous devons donc nous affranchir de la contrainte d’orthogonalité qui assurait

portant un décodage remarquablement simple.

1.7 Technique de détection MIMO
La détection est I’une des fonctions principales du récepteur, elle consiste a estimer les
symboles qui ont été émis. Il existe plusieurs techniques de détection MIMO, mais le choix d’une
telle ou telle technique dépend, a la fois, des performances qu’elle apporte au systéme de
transmission par rapport a une détection optimale en termes de taux d’erreurs et de la mise en

ouvre qui doit étre moins complexe.
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1.7.1 Détection ML (Maximum Likelihood)
Son principe consiste a trouver parmi tous les symboles possibles de la constellation celui

qui minimise la distance euclidienne avec le symbole recu.

§=arg min”y - Hs||2 (1.17)

Ce type de détection apporte les meilleures performances en termes de taux d’erreur, mais
il présente une complexité qui augmente exponentiellement avec le nombre d’antennes et ainsi
avec les constellations de grande taille, méme pour un faible nombre d’antennes émettrices.
1.7.2 Détection par filtrage linéaire
Détection ZF (Zero Forcing) : La détection par forcage a zéro (ou détection ZF) est la plus
simple, elle est basée sur I’inversion de la matrice du canal H. Supposant que H est inversible, le

vecteur de symboles estimés de taille N, x1 est alors donné par la relation:

§:{ H'y si H est carée (1.18)

(HH)'H'y si non

Le seul inconvénient de cette technique est 1’augmentation du niveau de bruit pour les

faibles SNR ce qui perturbe fortement les performances.

Detection MMSE (Minimum Mean Square Error)
La détection MMSE a pour objectif de minimiser ’erreur quadratique moyenne entre le
vecteur des symboles transmis et celui des symboles estimés et prend en considération en plus

I’effet du bruit additif et les interférences entre symboles. L’expression du critére est bien

connue dans la littérature :

2
S=(H'H+ZED)'H'y (1.19)

s

Ou o,, o, représentent respectivement la variance du bruit et la puissance moyenne de la

constellation des symboles transmis. Dans le cas d’un fort rapport signal a bruit le la technique

MMSE converge vers celle du ZF.
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1.7.3 Détection par annulation d’interférence

Les méthodes linéaires de détection citées précédemment présentent chacune un
inconvénient majeur : alors que le critere de forcage a zéro sépare parfaitement les symboles au
prix de I’augmentation du niveau de bruit sur certaines voies, la détection MMSE bien qu’elle est
moins touchée par I’influence du bruit, elle n’est pas capable de supprimer toutes les
interférences, le critére de maximum de vraisemblance est optimal mais il devient compliqué
lorsque le nombre d’antennes augmente. Cependant d’autres techniques dites non linéaires qui
s’articulent sur le principe de détection ZF ou MMSE existent. Par exemple, dans 1’algorithme
VBLAST propos¢ par [23], les symboles des antennes sont détectés successivement par une
technique ZF ou MMSE puis les interférences sont supprimées en utilisant les symboles des

antennes déja détectés.

1.8 Conclusion

Dans ce premier chapitre, nous avons présenté les notions nécessaires qui contribuent a la
compréhension de ce travail de thése. Un mod¢le de transmission MIMO a été défini dans un
contexte radio-mobile, 1’hypothése de connaissances de canal uniquement en réception est la
plus réaliste et de fait la plus utilisée en pratique. A I’émission, nous nous sommes intéressé plus
particulierement au codage espace-temps en bloc orthogonaux qui est capable d’offrir un gain de
diversité. Quant a la réception, 1’intérét a été accordé a la détection linéaire basée sur le critére de
maximum de vraisemblance qui est optimal si la dimension spatiale est limitée. Dans le cadre de
notre travail, le systtme MIMO dispose de deux antennes a I’émission et deux antennes a la
réception.

Le chapitre suivant sera consacré a 1’étude du codage de canal associé¢ aux systémes
MIMO, ce codage fait intervenir la modulation codée a bit entrelacé (en anglais : BICM), qui a
pour but d'améliorer les performances en termes de taux d’erreur binaire par rapport aux systémes

non codés.
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Chapitre 2

Technique BICM associ€e aux
systemes MIMO
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2.1 Introduction

L’introduction du codage de canal dans les systtmes MIMO a pour but d’améliorer
I’efficacité spectrale avec des bonnes propriétés de correction des erreurs de transmission.
Pour atteindre cet objectif, 1’idée consiste de tirer profit des avantages apportés par le codage
conjointement a ceux de la modulation a grand nombre d’états.

La technique de modulation codée en Treillis dite TCM (Trellis Coded Modulations)
[26] [27] a été considérée, depuis longtemps, comme étant un bon essor pour assurer la
fiabilit¢ de communication. En effet, la modulation et le codage sont considérés
simultanément.

Le développement des communications sans fils a conduit a étudier la faisabilité de
cette approche, qui a été tenue sur un canal gaussien, pour les canaux a évanouissements.
Mais la dégradation des performances a limité son usage.

Cette incompatibilité est due, du fait que les systetmes a base de ces modulations
codées sont congus uniquement pour I’entrelacement de symboles menant a une mauvaise
performance dans le cas des canaux a Rayleigh par comparaison aux systémes utilisant
I’entrelacement de bits. De plus, I’entrelacement de bits est beaucoup plus utilis¢ que
I’entrelacement de symboles.

Dans [28], il a ét¢ montré que I’entrelacement de bits séparant le codage et la
conversion bits/symboles complexes permet d’augmenter considérablement les performances
sur les canaux a évanouissement. Cette procédure est connue dans la littérature comme
modulation codée a bits entrelacés (Bit-Interleaved Coded Modulation) [29]. Cette approche
pragmatique de la modulation codée a été introduite par Zehavi [24], elle a pour objectif
d’améliorer les performances des modulations codées en Treillis d’Ungerboeck dans les
canaux a évanouissements. Une analyse détaillée de cette technique, portant sur le taux
atteints et la probabilité d’erreur, a été présentée par Caire et al dans [29]. L’avantage du
systeme BICM est qu’il traite le codage et la modulation comme des fonctions séparés.

L’optimisation apportée par la technique BICM vise essentiellement a rendre I’ordre
de diversité aussi grand que la distance minimale de Hamming par I’entrelacement des bits
codés qui constituent le symbole. La structure des systtmes BICM est basée sur la
combinaison des codes correcteurs d’erreur avec des modulations a grand nombre d’états.

La technique BICM qui a été originalement appliqué au systeme SISO et pour les
canaux a évanouissements [24] [29], a pu, ces derniers temps, tre étendue sur les systémes

MIMO [30].
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Dans ce qui suit, nous allons introduire le schéma du systeme BICM et les fonctions
essentielles qui le constituent. Ensuite, nous abordons I’extension du BICM sur les systémes
MIMO. Dans cette partie, nous présentons les différentes approches utilisées en émission et
en réception pour associer la technique BICM au codage espace temps afin d’obtenir a la fois
un gain de codage et gain de multiplexage. Cette structure est connue dans la littérature par

I’acronyme (ST-BICM : Space Time BICM).

2.2 Schéma du systéme de BICM :

Un systeme BICM conventionnel est une concaténation en série d'un codeur de canal

(Codeur convolutif), d'un entrelaceur de bit () et d'un modulateur d’ordre M (ouM =2",

avec m est le nombre de bits par symbole), comme montre la figure (2.1).

—»| Codeur » Ent. Niveau bit »| Modulateur ﬂ]. emis
u c () v s
o m e e Canal 4-------------------------------:
| Signal Bits
' requ , 4 Ni ; - décodés
L U} Démodulateur > Des.I(\h\ff?u bit »| Décodeur |—»
y T u

Figure 2.1: Modéle du systeme BICM

Au départ, La séquence de bits d’information u est codée par un codeur convolutif qui
génere une séquence de bits codéec. Ce codeur devrait étre choisi pour étre optimal dans le
sens qu’il donne la plus grande distance libre de Hammingd ,, . Ensuite, la séquence des bits
codés est entrelacée par un entrelaceur aléatoire qui permute les bits codés du méme
symbole par opposition aux systemes entrelacant les symboles (TCM). Le but de
I’entrelaceur est de casser la corrélation des évanouissements afin d’augmenter 1’ordre de
diversité a la distance minimale de Hamming d, du code convolutif. Il est important de
signaler que le schéma de la figure (2.1) comprend un seul entrelaceur au lieu de m
entrelaceurs utilisés dans I’approche de Zehavi [24] car 'usage de m entrelaceurs limite la
simplicit¢ du schéma de BICM [29]. Enfin, les bits entrelacés sont groupés en

symbolev = (v,,...v, ), de m bits, puis affect¢ a un signal de la constellation. Le signal

complexe transmiss, = #(v),1<i< M, est choisi d’un ensemble Q de signaux complexes
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relatifs a une constellation d’ordre M afin de porter les m bits codés pendant chaque temps
symbole. Ici, ¢ dénote la fonction de conversion binaire a signal ou étiquetage (en anglais :
mapping).

Pour un canal de Rayleigh non sélectif en fréquence, le signal regu, en bande de base, s’écrit
sous la forme suivante :

v, =hs, + B, (2.1)
Ou B, est le bruit blanc Gaussien de densité spectrale o’ == , A, est le coefficient qui

représente la fonction du transfert du canal.

Le récepteur BICM est constitué¢ des fonctions réciproques a celles de I’émetteur qui
sont : le démodulateur, le désentrelaceur, et le décodeur. Le décodage des BICM par le
critere de Maximum de vraisemblance est trés compliqué a implémenter en pratique due a la
présence de I’entrelaceur aléatoire. Dans [24], comme compromis entre la complexité et les
performances du systéme, Zehavi a suggéré une méthode sous optimale de décodage qui inclut
deux étapes séparées : Calcul de la métrique associée au bit et le décodage du code convolutif
par I’ Algorithme de Viterbi.

Pour chaque signal recu, 2" métriques associées aux m bits codésv, ,1<k <m, sont
calculées en utilisant la régle du maximum de vraisemblance comme suit:

A(v, =b) =log p(y, \v, =b,h)~ log 3. p, \s,.h)  (2.2)

5,€0k
ouQy, be{o,1}, dénote le sous-ensemble de la constellation €2 qui contient tous les symboles
ayant la valeur b a la £ position.

Le terme p(y, \s,,h) désigne, quant a lui, la densité de probabilité du signal recu y, sachant

que le coefficient du canal 4 et le signal émiss,. Le symbole ~ dans I’équation (2.2)

représente un remplacement par équivalence statistique. La densité de probabilité¢ p(y, \s,,4.)
est donnée par :

2

PO\ = e bt

(2.3)

Pour une implémentation pratique, Les métriques associées aux bits peuvent étre
écrites, en utilisant une approximation logarithmique du maximum de vraisemblance comme

suit :

2
/'t(vk =b)zmaxlogp(yl. \sl.,hl.)=—min”y"2_—h"s"” (2.4)

s,eQz 62
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L’équation (2.4) indique que chaque métrique associée au bit est calculée en se basant

sur le minimum de la distance euclidienne au carré entre le signal regu y. et le signal s, dans

le sous ensemble Q) .

La figure (2.2) illustre les sous ensembles correspondant aux trois bits d’une

constellation 8PSK avec un étiquetage de Gray.

Bit 1 Bit 2 Bit 3
011 011 011
010 001 010 001 010 001
110 000 110 000 110 000
111 100 111 100 111 100
101 101 101

Figure 2.2 : Les sous ensembles de la constellation §-PSK avec étiquetage Gray

Il existe d’autres types d’étiquetage tel que 1’étiquetage d’Ungerboeck et I’étiquetage
mixte (voir I’annexe C). Les performances dépendent fortement du choix de I’étiquetage. En
effet, plus celui-ci permet de maximiser la distance euclidienne minimale de chaque sous
ensemble, plus les résultats de la BICM sont bons.

Dans le cas du décodage classique d’une BICM (sans itération), 1’étiquetage de Gray

est toujours privilégié [24] [29].

e  Calcul métrique
Pour calculer les différentes métriques selon I’étiquetage de la figure (2.2), on procede
comme suit :

La métrique associée au premier bit du signal transmis prenant la valeur 1 est :
A, =1) = —min(d,y,d,y,,d,,,,d,) (2.5)
De méme, La métrique associée au premier bit du signal transmis prenant la valeur O est :

A(v; = 0) = —min(dyy,d g, dg15dg10) (2.6)
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Dans les équations (2.5) et (2.6), d, ,v=000;............. 111, est le carré de la distance
euclidienne entre le signal regu y, et le signal transmis attribué¢ a l'étiquette v . Les

métriques associées aux deux autres bits peuvent étre calculées pareillement.
e Algorithme de décodage

Le décodage du code convolutif par 1’algorithme de Viterbi peut étre implémenté par
deux types de décodage : Le décodage a entrée dure et sortie dure (Hard decoding) et le
décodage a entrée souple et sortie souple (Soft Decoding). Le premier type est de complexité
inférieure mais il n’est pas fiable tandis que le deuxiéme fournit une information fiable basé
sur le calcul du rapport de vraisemblance logarithmique (LLR : Log Likelihood Ratio) au cofit
d’une complexité élevée.

Ce rapport est définit comme suit :

LLR(v,) = log[Mj =Av, =D)-A(v,=0) (2.7
P, =0\y)

Le LLR est calculé a partir de la distance minimale entre le symbole recu y et tous les

symboles du sous ensembles de la constellation.

Pour interpréter ce calcul, prenons I’exemple de la figure (2.3)

010 &

110

101
(a)

Figure 2.3 : Exemple de calcul du LLR pour le premier bit
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On doit calculer huit distances dont quatre pour que le bit v, soit estimé un 0 et on
pend la distance minimale, soit A(v, = 0) = d,,. On suit La méme procédure pour que le bit v,
soit estimé un 1, soit A(v, =1) =4,

Finalement, on aura: LLR(v,)=d,, —dyy,

D o , Si LLR>0
onc v, =
bl . Si autrement

Pour les autres positions de bits, on effectue le méme calcul.

Si LLR(vt), LLR(v,)et LLR(v,) ont des valeurs positives, on peut conclure que le symbole

000 est celui qui a été transmis par la probabilité la plus élevée.

2.3 Codage de canal :

Un codeur de canal consiste a introduire de la redondance dans 1’information émise
afin de détecter et/ou corriger les erreurs de transmission au niveau du récepteur [31].
Assurément, cette approche diminue le débit utile de la transmission par contre elle permet
d’améliorer considérablement les performances en termes du taux d’erreur binaire. Plusieurs
types de codes sont utilisés tels que les codes en blocs, les codes convolutifs et les turbo
codes. Généralement, les codes convolutifs sont considérés pour la structure BICM. Dans
cette étude, nous nous intéressons plus particulierement aux codes convolutifs présentés a la

figure 2.4.

> ct(O)

A
d R1 R2 ;{
f d, R1 rR2 e

eV
(@) ’ (b)

> O

) 4

1
v

o

v

Figure 2.4 : Exemples de codeurs convolutifs : (a) code convolutif non systématique non récursif
a 4 etats, (b) code convolutif systematique récursif a 4 états.

Code convolutifs :
Les codes convolutifs présentent des propriétés intéressantes et ils sont classés en
deux catégories: Les codes non systématiques ou NSC (Non Systematic Convolutional codes)

et les codes systématiques récursifs ou RSC (Recursive Systematic Convolutional codes).
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Un code convolutif est dit systématique si I’un des bits de sortie est identique
au bit d’entrée. Les codes NSC, dont celui présenté a la figure 2.4-a est un exemple,
présentent 1’avantage par rapport aux codes systématiques de fournir plus d’information :
tout bit de sortie du codeur renseigne sur plusieurs bits du message codé. Le décodeur
dispose donc de plus d’éléments dans un code NSC, et permet donc de corriger plus
d’erreurs. Un code est dit récursif si la séquence passant dans les registres a décalages est «
alimentée » par le contenu de ces registres (voir figure 2.4-b).

Un code convolutif est caractérisé par trois parametres [n sk L ], ou n représente le
bloc de n bits codés pour chaque bloc de k& bits d'information injecté a son entrée. A un
instant d’observation, les n sorties du codeur dépendent aussi des L —1 blocs précédents, ou
L désigne la longueur de contrainte du code et R, =k/n est le rendement du code. A titre

d’exemple, le codeur présenté par la figure 2.4-(a) prend comme paramétre : n=2, k=1 et

L =3. Chaque sortie du codeur ¢, (i = 0;1) est obtenue par I’addition modulo 2 du

contenu du registre a décalage déterminé par les polyndmes générateurs de 1’encodeur.
"=> g, (2.8)
=0

Ou d, représente le bit a ’entrée du codeur a 'instants, g, = [g,-,o, g1 g[,z] , i€ {0,1},

me

sont les polyndmes générateurs et g, . designe le j" élément du polyndme générateur g, .

Dans I’exemple de la figure (2.4)-(a), g, =[L,L1]= 7T octany> &1 = [L0,1]= 5(cary  Alnsi, un tel

codeur est appelé codeur convolutif de polyndmes générateurs (7,5) en octal.

Le paramétre le plus important caractérisant un code est la distance minimale de
Hamming et parfois appelée la distance libre. La distance de Hamming entre deux messages
codés est par définition le nombre de bits différents entre deux mots codes [34].

Représentation d’un code :

Plusieurs représentations graphiques des codes convolutifs sont utilisées de types de
diagramme en arbre, digramme en état et diagramme en treillis mais La représentation la
plus utilisée est le diagramme en treillis du fait qu’elle est adaptée a 1’opération de décodage.
Le treillis est construit par un diagramme d’états qui montre 1’évolution temporelle du codeur.
Il est formé de nceuds reliés par des branches : Un noeud représente un état du codeur a un
moment donné. Une branche représente la transition possible d’un nceud a un autre (ou d’un
état du codeur au suivant) lors de 1’arrivée d’un bit d’entrée. Chaque branche est associée a un
mot de code. Une suite de branches passant par différents nceuds du treillis définit un chemin.

Une séquence codée ne correspond qu’a un seul chemin de treillis.
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2.4 Entrelacement :

L’entrelacement est une technique efficace pour lutter contre les paquets d’erreurs dus
aux évanouissements corrélés. Elle consiste a permuter les bits codés du symbole. Ceci
permet de réordonner les bits du méme symbole en réception au moyen d’un désentrelaceur.
Cette stratégie vise a faciliter la détection et/ou la correction des bits erronés. Deux grandes
familles d'entrelaceurs ont été proposes dans la littérature: les entrelaceurs en blocs et les
entrelaceurs convolutifs [32, 33]. Dans notre ¢tude, Nous nous intéressons aux entrelaceurs
en bloc et en particulier ’entrelaceur aléatoire qui est généré par une permutation aléatoire.

Dans ce qui suit, on désigne I’entrelaceur par la fonction m a entrée/sortie unique qui
recoit en entrée une séquence de symboles appartenant a un alphabet fixe et qui produit en
sortie une autre séquence contenant les mémes symboles mais dans un ordre temporel
différent.

2.5 Conversion Bit/Symbole :

La conversion bit/symbole ou mapping fait correspondre a chaque séquence de bits
un point d’une constellation particuliére selon 1’ordre de la modulation numérique (voir
ANNEXE B). Le choix du type de Constellation dépend du débit ciblé et du pouvoir de
détection ou de correction des erreurs de transmission. Dans [29], il a ét¢ mentionné que le
mapping joue un role important sur les performances du systéme BICM. Aussi, I’influence du
mapping a été évoquée dans [35] et plusieurs constellations bidimensionnelles ont été
proposées. Dans [36], un nouveau mapping multidimensionnel pour une modulation 8-PSK a
été présenté afin d’améliorer les performances des systemes BICM-ID. La figure (2.3) montre

les types de constellation considérée dans [35].

011

010, 001 190
170 111 191
110 000 : : 4
010 011 1
111 100 [ (] Y
101 0‘)0
a. 8PSK Gray b. Cross 8-aires
010 011 1 100 101
) ® W 101 9 021
" 111
110 090 L 4 ]90
000 001 01 090
110 110
IJ 1 191 120 ° 010
011 . ®
c. Rectangulaire 010 e. Optimale 8-aires
d. 1,7)

Figure 2.5 : Meilleurs étiquetages en termes de capacité de canal pour différentes constellations
8-aires [35].
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2.6 Description de I’émetteur BICM-MIMO

L’exploitation du BICM dans une architecture MIMO, originalement appliquée au
systeme SISO, a pour but de bénéficier a la fois du gain de codage et le gain de diversité qui
caractérise la structure MIMO. 1l existe plusieurs manieres d’emplacement du codeur BICM

dans la chaine d’émission comme montre la figure (2.6).

»| Codeur || 7, b mapping Y 1
S 1 1
/ 1 | |
- P 1 | |
N Codeur Ny | mapping Y N,
N, N N,
(a) : HE- LST
| Codeur [ r, bl mapping || Y 1
S 1 1
/ 1 | |
e 1 | | &
) Codeur Ny | ,| mapping | Y N,
N, N, N,
(b) : DE- LST
Y,
S Codage
c(ijeoéiaaf; — 7 mapping L / L] Espace-
P Temps
N;

(c) : ST- BICM

Figure 2.6 : Différents schémas d’émission du MIMO-BICM.

2.6.1 Encodage HE-LST (figure 2.6-a) : La séquence binaire initiale est subdivisée en

N, blocs de bits. Chaque bloc est codé, entrelacé, converti en symbole et émis sur I’antenne

correspondante. Cette procédure est simple a implémenter mais elle n’exploite pas la

diversité spatiale d’émission.
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2.6.2 Encodage DE- LST : il se differe a I’encodeur de la figure (a) par 1’ajout d’un
entrelaceur spatio-temporel qui permute les symboles résultants affectés aux antennes
d’émission selon un ordre variant périodiquement et d’une maniére diagonale afin que
I’exploitation de la diversité soit optimale. Bien que la diversité d’émission est atteinte, cette
méthode est difficile a mettre en ouvre.

2.6.3 Encodage VE-LST: Dans cette configuration, le codage de canal,
I’entrelacement et conversion bit /symbole sont effectués avant le démultiplexage. Dans ce

cas, le symbole est affect¢ a une antenne parmi N, antennes émettrices. Ce schéma

d’émission est vu comme une extension multi- antennes du concept BICM [29]. Dans [37], ce
schéma prend I’abréviation ST-BICM.  L’avantage d’une telle architecture est qu’elle
combine d’une fagcon optimale entre le codage de canal et la diversité d’antenne en €émission et
par la suite elle permet de lutter efficacement contre les évanouissements caractérisant le canal
de Rayleigh.

Parmi les structures d’encodage citées précédemment et dans le cadre de notre travail, nous

nous focalisons sur le systtme ST-BICM.

2.7 Description du récepteur BICM-MIMO

Plusieurs architectures de réception ont été proposées dans la littérature [29, 38, 39, 40,
41]. Mais le choix d’une telle ou telle architecture dépend d’un c6té des performances en
termes de taux d’erreur binaire et de 1’autre coté de la contrainte de réalisation pratique. En
générale, on distingue deux schémas de réceptions pour les systemes ST-BICM : les

récepteurs classiques et les récepteurs itératifs. La figure (2.7) montre ces deux types.

T

Détection N Décodage R

MIMO T >

z De canal
(a)
Détection
-1 Décodage
> > — >
MIMO T De canal
T 1
(b)

Figure 2.7 : les différents schémas de la réception BICM-MIMO: (a). Non itératif, (b).Itératif
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Dans notre étude, on s’intéresse au type (a) « récepteur non itératif » vu que la
simplicit¢ d’implémentation. Les différentes fonctions du coté réception sont indépendantes.
Apres le décodage ST, le traitement inverse : conversion symbole/bit, le desentrelacement et
décodage de canal sont effectués successivement.

Les symboles regus sont convertis en bits binaire selon une constellation d’une
modulation particuliere, les bits résultants de cette conversion sont ensuite désentrelacés a
I’aide d’un entrelaceur qui est généralement de type aléatoire et enfin le décodage de canal
qui est basé sur 1’algorithme de Viterbi. La complexité de ce récepteur augmente avec le
nombre d’antennes et I’ordre de la modulation.

L’idée d’un récepteur itératif est de décoder chacune des fonctions élémentaires 1’une
apres 1’autre dans une boucle itérative de telle maniere a ce que les différentes fonctions
s’échangent entre elles une information dite extrinseéque quantifiant la fiabilité¢ de chacune des
fonctions de décodage. Par ce procédé, chaque opération de décodage profite aux autres et

inversement.

2.8 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons étudié la modulation codée a bits entrelacés. Apres avoir
introduit le modele du systéme BICM et les différents traitements que subit I’information de
I’émetteur jusqu’au récepteur. Nous avons détaillé les fonctions élémentaires qui constituent
la technique BICM. Dans cette partie, nous avons présenté les différents correcteur d’erreur,
la fonction d’entrelacement et la conversion Bits/ Symbole suivi par les Meilleurs étiquetages
en termes de capacité de canal pour différentes constellations 8-aires qui existent dans la
littérature. Enfin, comme une extension du BICM sur les systemes MIMO, nous avons
présenté les différents schémas d’émission et de réception.

Le chapitre suivant sera consacré a 1’é¢tude des formes d’ondes orthogonales et en
particuliers, les formes d’ondes d’Hermite ainsi que leur implémentation dans un systéme de

transmission en bande de base.
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Chapitre 3

Formes d’ondes orthogonales
d’Hermite
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3.1 Introduction

Comme nous avons cité dans les chapitres précédents, Les communications a travers le
canal radio-mobile sont fortement affectées par les évanouissements dus aux trajets multiples
et aux interférences entre symboles. Pour pallier ces deux inconvénients et par la suite
améliorer la capacit¢ du canal radio. Plusieurs techniques ont été utilisées tel que
I’architecture MIMO, la technique I’OFDM et leur combinaison MIMO-OFDM. Ces solutions
ont contribué¢ a I’amélioration de I’efficacité spectrale mais le besoin en termes de débit ne
cesse d’accroitre et la ressource spectrale se raréfie.

De plus, le débit d’une transmission via un canal radio dépend de la largeur de la
bande permise et de la puissance disponible au niveau de 1’émetteur. Puisque la largeur de
bande est limitée, I’augmentation de ’efficacité spectrale est I'un des buts principaux de la
conception de systéme de communication numérique basé sur des nouvelles formes d’ondes
(orthogonales) dans une architecture semblable a celle du systtme MIMO-OFDM.

La technique de modulation numérique proposée se sert de I'orthogonalité des signaux.
Cette propriété assure une transmission simultanée de plusieurs signaux orthogonaux et
facilite la récupération des données originales a la réception.

En raison de leur efficacité spectrale, les formes d'onde d’Hermite sont choisies parmi
d'autres ensembles de fonctions orthogonales. Elles sont développées a partir des polyndmes
d’Hermite [47]. Les polynémes d’Hermite ne sont pas orthogonaux et leurs valeurs approchent
de l'infini quand leur intervalle devient grand. Cependant, la multiplication des polyndmes
d’Hermite par un terme exponentiel approprié appelé fonction poids a comme conséquence un
ensemble de fonctions orthogonales. Ces fonctions résultantes s'appellent les formes d'onde
d’Hermite (en anglais : Hermite Waveforms). Les formes d'onde d’Hermite sont définies sur
un intervalle temporel infini mais leurs valeurs sont déterminées dans une certaine période. En
dehors de cette période leurs valeurs s’annulent rapidement. Essentiellement, elles
représentent des impulsions a énergie finie.

Les formes d'onde de Hermite ont été déja employées dans plusieurs applications.
Récemment, un systéme a ultra large bande (UWB) a ét¢ proposé dans [42]. Ce systeme
s’articule sur I'orthogonalit¢é des formes d'onde d’Hermite pour augmenter le débit et
améliorer la correction d'erreurs afin d’assurer une communication fiable. Le systtme UWB
est devenu intéressant puisqu'il a les propriétés utiles pour la communication a courte distance
dans un environnement multi-trajets [44]. Une autre application des formes d’onde d’Hermite
a ét¢ introduite dans [45]. Son idée consiste a substituer aux sinusoides utilisées dans un

systeme multi-porteuses des formes d’ondes d’Hermite appelées Wavelets. Les formes d'ondes
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d’Hermite sont aussi employées dans le traitement d'image [46]. Les formes d'ondes
d’Hermite sont tout a fait compliquées. La génération de leurs impulsions pour les systemes
ultra large bande (UWB) est discutée dans [43]. De plus, une étude fondée sur
I’implémentation des formes d’ondes d’Hermite dans un systéme de transmission antipodale a

été proposée dans [47].

Il s’agit dans le cadre de cette thése de tester les formes d’ondes d’Hermite dans le
codage spatio-temporel des systemes MIMO afin d’augmenter leur efficacité spectrale.

Ce qui caractérise la transmission numérique est que les bits d’information sont émis
en série. Un débit binaire plus élevé peut étre réalis€ en raccourcissant la période de
bit/symbole. En tant que le rapport entre I’énergie dépensée par bit et de la densité spectrale de
bruit est maintenu constant, le taux d’erreur par bit (TEB) reste invariant. Cependant, dans les
environnements a trajets multiples, le signal émis ainsi qu’une multitude de signaux atténués
et retardés, provenant des différents échos, est regue. Dans un tel environnement, le TEB
augmente considérablement a mesure que le rapport entre le retard relatif et la période de bit
ou la puissance des copies non désirées augmente. En conséquence, en transmission a grande
vitesse, dans laquelle la période de bit est étroite, le TEB est affecté par le signal retardé.

Pour atténuer les effets de trajets multiples, 1’idée est de prolonger la période de
symbole. Cette méthode consiste & convertir le flux de données sérielles en N sous-flux

parall¢les. Le débit binaire efficace pour chaque sous-flux paralléle représente 1/N  du flux

de données sérielles originales. En conséquence, la période de bit, en parallele, est N fois
plus large que celle du bit en série. Pour former le signal a transmettre, 1’opération nécessite
I’attribution de N différentes formes d’onde (symboles) qui correspondent aux N flux
paralléles. Ces formes d’ondes seront combinées afin d’obtenir une forme onde composite.
Autant que les formes d’onde sont orthogonales, la détection de la présence d’un

symbole participant a la forme d’onde composée est possible.

Il existe plusieurs familles de fonctions orthogonales'. L’un des critéres importants
dans les communications est qu'une meilleure famille de formes d'ondes orthogonale doit
occuper une bande de fréquence étroite. Les fonctions orthogonales d’Hermite, qui sont
obtenues par dérivation des polynomes d’Hermite, répondent a ce critére. La dérivation des
formes d'ondes d’ Hermite et leur occupation en termes de largeur de bande sont étudiées

dans ce chapitre.

"' Une famille de fonctions est dite orthogonale si toutes les fonctions sont deux & deux orthogonales.
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3.2 Rappel mathématique

On définit 1’orthogonalité de deux fonctions f,, (¢)et f,(z) sur I'intervalle[s, ¢,] parla

relation suivante :

O,m #n

fronon-1 """

mn 2

Ou &, est I’énergie de la fonction £, (¢).

mm

Soit e(t) un signal obtenu par combinaison linéaire de /, (¢) avec le coefficient b )

et)=36,1,(1) (32)

Le coefficient b, peut €tre décomposé par

15}

b, = [e(t)s, (t)dt (3.3)

al
Dans la communication numérique, b, est employé pour véhiculer les données
numériques. La possibilité d’extraire b, du signal composite e(t) nous permet de transmettre

simultanément N données indépendantes. Cependant, les fonctions orthogonales participant a

la somme donnée par la relation (3.2) partagent la largeur de bande. On se réfere a la fonction

orthogonale f, (t) comme la £ impulsion ¢élémentaire orthogonale. L’énergie du signal

e(t) peut étre calculée par :

E. = [e @t (3.4)

E, = !L:Z;bpfp(t)jzdt

E = "Z_ﬁ(bp () (3.5)

p=0y

37



Chapitre3 Formes d’ondes orthogonales d’Hermite

Clairement, I’énergie du signal e(t) égale a la somme des énergies des formes
d’ondes individuelles, b, f, (t)

Car D’information transportée par une impulsion élémentaire orthogonale ne doit pas
interférer avec celles des autres impulsions porteuses. Donc, les impulsions sont bien
séparées en termes d’énergie et I’arrangement de la transmission en parall¢le est vu comme un

systtme & N dimensions.

3.3 Fonctions orthogonales d’Hermite

Il existe plusieurs familles de fonctions orthogonales qui sont utilisées dans le systéme
a N dimensions. Les meilleures doivent exploiter efficacement la largeur de bande. Quelques
fonctions, par exemple, polynomes de Legendre, sont orthogonaux mais ne sont pas adaptées a

la transmission en parall¢le. Ces polyndmes sont définis par la relation suivante [49].

1 d

Po)= s -], (3.6)

Ils forment un ensemble des fonctions orthogonales sur I’intervallex e [-1,1].
Cependant, les valeurs aux frontieres d'impulsion ne s’annulent pas, ca d, p, (i 1)= 1. Ceci

cause une discontinuité aux frontiéres adjacentes de I’impulsion. Pour cette raison, la forme
d’onde du polyndéme de Legendre s’avére inutile pour la transmission binaire.

Noter qu’une autre classe des fonctions orthogonales est définie au dessus de ’espace
binaire. Les fonctions de Walsh qui sont a I’origine des fonctions a deux niveaux +1 définies
sur I’intervalle £1/2. Elles peuvent étre générées aisément a partir des matrices de Hadamard.
La fonction de Walsh peut étre complétement décrite par un ordre binaire. En conséquence,
elle peut étre considérée comme code orthogonal binaire.

Les fonctions qui représentent le meilleur choix pour un systéme de transmission
parall¢le sont les fonctions du cylindre parabolique, (x), qui sont développées a partir des
polynomes d’Hermite (voir annexe D). Ces fonctions forment un ensemble orthogonal sur
I'intervalle -0 +oo[. En raison de la difficulté de produire leurs formes d’ondes, les

applications des fonctions d’Hermite ont été limitées, dans le passé. La technologie
d’aujourd’hui, par exemple, (DSP : Digital Signal Processing), nous permet de produire des

formes d’ondes arbitraires. Ainsi, la complexité n’est plus un probléme.
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La j* fonction du cylindre parabolique, v, (x), est définie par

1
_7x2

e4

t//j(x)z '—Hej(x) (3.7)

Ou He, (x) est le polynome d’Hermite qui est défini par :

j
Hej(x):e"z/z[—dij e (3.8)
x

La j“* fonction d’un cylindre parabolique est identifiée comme la ;" fonction

orthogonale d’Hermite. Les premiers polyndmes de ces fonctions sont :

He,(x)=1
He, (x) =X
He,(x)=x*-1 (3.9)

On peut aussi générer ces polynomes a partir de la relation récurrente suivante :

He,,, (x)= xHe, (x) - jHe, , (x) (3.10)

De méme,

__ X _ /L
V/j+1(x)_m‘//j(x) j+1V/j—1(x) (3.11)

La figure 3.1 montre les cinq premieres fonctions orthogonales d’Hermite
(impulsions). Selon cette figure, les largeurs des impulsions d’ordre supérieur sont toujours
plus grandes. Mais toutes les fonctions d’Hermite contiennent la méme quantité d’énergie

qui est égal a I'unité.
[ya()de= [y (x)dx =1 (3.12)

Pour tous m et n. Cette intéressante propriété garantit I'égalité¢ d'énergie dans toutes

les dimensions.
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Oth

Hermite Orthogonal functions

- 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1

argument x

Figure.3.1 : Les cing premiéres fonctions orthogonales d’Hermite, (x)

3.4 Formes d'ondes d’ Hermite orthogonales et normalisées

Comme nous avons vu dans la section précédente, les fonctions orthogonales d’Hermite
sont définies sur un intervalle temporel infini. Cependant, leurs valeurs s’annulent rapidement
pour les grandes valeurs de I’argument x . Puisque les fonctions d’ Hermite sont orthogonales
sur I’intervalle ]— o+ oo[, il est évident que l'interférence inter symbole (ISI) ne puisse pas
étre complétement évitée. Etre employées comme symboles de communication, les fonctions
d’Hermite doivent étre modifiées pour s'adapter a une période symbole déterminée. Tout en
assurant une quantité¢ suffisante de I’énergie de l'impulsion sur cette période symbole,
I’interférence inter symbole ISI sera automatiquement commandée a un niveau acceptable.

Nous verrons a la section suivante de ce chapitre, ce qu’il faut faire pour rendre les
fonctions d’Hermite adaptées a un systeme de transmission numérique dont la dimension est
n.

Considérons la comparabilité entre la transmission sérielle et la transmission parallele

proposée. Prenons 7, , la période du bit dans le cas de la transmission en série originale. Un
total de n bits nécessite une durée de nx7, pour qu’il soit transmis et par la suite, cette

opération exige I utilisation de » impulsions ou formes d’onde qui doivent s’adapter a la

durée nx T, . Ainsi, cette durée est la période de symbole du systéme de dimension 7 .
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Soit un systeme de dimension n et on veut transmettre un débit binaire, D, =1/7,, le
but est de déterminer une expression pour I’impulsion de transmission, fj(t) a partir de la
forme originale de la fonction orthogonale d’Hermite wj(t). Puisque l//j(t) est une forme

d’onde de temps infini et d’énergie égale a 1’unité. Il est impossible de la normaliser pour

s’adapter a la période symbole nx 7, en assurant un pourcentage d’énergie a 100 %. Ainsi, ce

pourcentage de 1'énergie de 1'impulsion qui est exigée, doit étre déterminé pour avoir lieu au

cours de la période symbole.

Considérons fj(t)la Jj"¢ impulsion a transmettre qui est définie par fj(t): l//j(t/ T,),
ou y; (t) est la forme d’onde originale de la fonction orthogonale d’Hermite et 7, est le facteur
de normalisation a déterminer, cela force I'énergie suffisante de fj(t) pour se retrouver dans la

période symbole. Il est remarquable que la largeur de la forme d'onde d'ordre supérieur soit
toujours plus grande que celles des formes d'ondes d'ordre inférieures. En conséquence, le
raccord de la plus grande impulsion d’ordrey, | (t), dans la période nx T, garantit que toutes
les impulsions d’ordres inférieures ont I’énergie suffisante dans cette période symbole. Ainsi,
le criteére d'énergie est satisfait pour toutes les impulsions.

En résumé, il est évident que le facteur de normalisation 7, dépend de la dimension »

du systeme, du débit binaire D, et du pourcentage d'énergie y dans la période symbole.

Pour déterminer7,, un critere sur 1’énergie est présenté. D'abord, considérons une
version tronquée de la fonction de basey, (t) La largeur W, dela n“* fonction orthogonale
d’ Hermite, qui ne garantit que » pour cent de ’énergie sur I’intervalle [— w2, W, /2]

satisfait la condition :
0.5,
[, () dr
-0.5W, 4
v ora ™

Pour le méme pourcentagey, W, est toujours plus grande que W,k pour n>m.

Malheureusement, les fonctions d’Hermite sont sous forme d'exponentielle de x carré négatif.
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Les solutions analytiques pour W, ne sont pas disponibles dans la pratique. En
conséquence, une méthode numérique est une approche appropriée pour évaluerW, . Les
largeurs W  pour les 40 premicres impulsions orthogonales d’Hermite avec différents

n

pourcentages d'énergie sont représentées sur la figure 3.2.

a0, T T T T T T T

Largueurs des formes d’onde non modifiées

o 5 10 15 20 25 30 35 40

Nombre d’impulsions d’Hermite

Figure.3.2: Les largeurs des impulsions d’Hermite sont, en fait, infinies. Les
criteres de 95%, de 99% et de 99.9% d'énergie de ['impulsion
sont employés pour définir les largeurs de ces impulsions{47] .

En normalisant les fonctions d” Hermite par la largeur d’impulsion W, , le pourcentage
7 de I’énergie de I'impulsion d’Hermite y; (t X Wn), pour j <n se situe dans un intervalle qui
est égal a 'unité sur I’axe de temps f € [— 0.5,0.5]. Notre but est d'avoir n impulsions
orthogonales adaptées sur la période symbole [— O.SnTb,O.SnTb].

Par conséquent, I’impulsion élémentaire a envoyer devient :

nT,

fj(t):y/{ d WnJ (3.14)

Donc, le facteur de normalisation est le terme 7 = L
nT,

Il est commode d'exprimer les impulsions élémentaires en utilisant une constante

permettant d’ajuster la largeur de I’impulsion (temps normalisé).
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Prenons 7 le temps normalisé défini par 7 = ! laou ¢ et T, sont respectivement le
b

temps réel de transmission et la période de bit.

Sur l'axe de temps normalisé, les n impulsions orthogonales s’adaptent sur l'intervalle
[— O.Sn,O.Sn] . Cet intervalle représente la période de n bits, qu’on I’a qualifiée période
symbole au paragraphe précédent. La figure 3.3 montre les quatre premicres impulsions de
base sur I'axe de temps normalisé et avec un pourcentage d'énergie de 99%.

La j“*impulsion est générée par :

fj(f)=w,-(r—J (3.15)

La ou W, est la largeur originale de I'impulsion d’ Hermite obtenue a partir de la

méthode numérique donnée en (3.13). On constate que l'interférence inter symbole n’affecte

que les parties des impulsions qui se trouvent en dehors de l'intervalle [- 2, 2].

0.8 \

Oth
0.6 /

2nd 3rd

0.2 _

Normalized Hermite Basis Pulses

t/Tb

Figure.3.3 : Représentation des quatre premieres impulsions d’Hermite sur [’axe de temps
normalisé. Toutes les impulsions ont au moins 99.9% d'énergie au cours des quatre périodes
de bitde [- 2, 2].

La dérivation de I'énergie de I'impulsion de transmission fj(t) est basée sur les critéres
de la largeur d'impulsion. L’impulsion originale v, (t) est une forme d’onde d’énergie égale a

I’unité mais fj(t), qui est sa version normalisée, ne préserve plus la propriété.
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L’¢énergie contenue dans f](t) peut étre déterminée comme suit :

9] 5 _ 00 5 t Wn
ifxﬂﬁ_iw{zjnjw (3.16)
o0 5 Tb
= (z). dz 3.17
_[f”’( )Wn - (3.17)
La 01‘12=TL “.  En utilisant la propriété¢ d'énergie qui égal a l'unité des fonctions de
, N
Hermite, la relation (3.17) est simplifi¢ a . Par conséquent, l'impulsion élémentaire
d'énergie égale a 1, fj(t) devient :
- W /n t w
)= |—"—y | ——2= 3.18
1 T, l//,( T n J (3.18)

Ouo0<j<n.

3.5 Approches d’Implémentation des formes d’ondes d’Hermite en Transmission

numérique.

Dans ces travaux de thése, W. Chongburee [47] a proposé¢ deux approches pour
implémenter un systéme de transmission numérique utilisant les formes d’onde normalisées
d’Hermite.

e Lapremicre est basée sur 1’utilisation du corrélateur en réception.

e La seconde s’articule sur ['usage d’une banque de filtres adaptés et

échantillonneurs.

Au niveau de 1I’émetteur, chaque bit binaire a valeur antipodal, (1ou -1), maintient ou
inverse I’impulsion de transmission formant un systéme antipodal. L'impulsion utilisée pour
chaque bit d'informations est un ¢élément d'un ensemble constitu¢ de m impulsions d’
Hermite. Du fait que les m impulsions sont orthogonales, I’amplitude et le signe de chaque
impulsion peuvent étre facilement récupérés a partir de la forme d’onde combinée. Ainsi, les
m bits indépendants peuvent étre envoyés en méme temps. En conséquence, la transmission

peut étre vue comme un systeme paralléle.
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Avec ce systeme antipodal, les m impulsions d’Hermite forment 2" symboles
distincts. L'émetteur procéde a I’envoi des symboles, I'un aprés I’autre et en revanche, le
récepteur doit savoir le début de chaque symbole pour utiliser l'orthogonalité.

Relativement a la premiere approche, 1’idée consiste a convertir en paralléle le flux
binaire sériel, ensuite, chaque donnée binaire parall¢le change ou maintient la polarité de sa
forme d'onde correspondante. Enfin, la forme d'onde émise est une combinaison linéaire des

différentes formes d'onde signées. Si on note ¢,(¢), pour i =0,1,---,n—1, les formes d'onde

d’Hermite. La forme d'onde envoyée pendant une période symbole a pour expression :

e(t)=2 ad(t) (3.19)

a4 c {1 _1} Converti
i ’ sseur (1) = Zai¢i (0
— > Série
a, Parallele
[ ] 1]
Ly - Z
a, = +1 f
£ 1 ;1)

Figure 3.4 : Implémentation directe de la transmission d'un seul symbole dans un systeme a 4
dimensions . Les @,(t) sont les formes d'onde d'Hermite normalisées sur l'intervalle [to, t4].

A la réception, les données binaires véhiculées sur la j*** forme d’onde peuvent étre
facilement récupérées en utilisant un corrélateur « integrate and dump ». Cette méthode est
validée comme suit : en admettant que la synchronisation est parfaite, le signal composé
e(t) est multipli¢ par ¢,(¢). Le produit est intégré sur une période symbole. La polarit¢ du
résultat d'intégration est employée pour déterminer le symbole binaire qui a été envoyé. Puis,

la sortie de I’intégrateur est initialisée pour la prochaine détection de symbole.

45



Chapitre3 Formes d’ondes orthogonales d’Hermite

L’implémentation peut étre exprimée par
T T n-1
[e(t)-¢,(0)-de=| {@ () Zai(zﬁi(t)} dt (3.20)
0 0 i=0

n—

-Yq

1
i=0

§,(1)-4,(1)-di = a5, (3.21)

S ey

Ou 6 est le symbole de Kronecker.

L’orthogonalité élimine tous les termes dont i # j de la sommation. Ainsi, les données

binaires portées sur une impulsion élémentaire n'interférent pas la détection des données
binaires portées sur les autres.

Le corrélateur est un outil puissant pour la récupération des données. Cependant, le
probléme est qu’il exige la synchronisation parfaite de l'impulsion d’Hermite locale du
récepteur au rythme la période symbole (signal regu). Perdre cette simultanéit¢é a comme
conséquence l'interférence inter-symbole (ISI). De plus, la localisation du début du symbole
sur les signaux composés du systeme multidimensionnel est difficile en raison du grand
nombre de formes d'ondes transmises. Ce nombre augmente exponentiellement en fonction du
dimensionnement du systeme. Par conséquent, le corrélateur peut étre implémenté en passant
le signal par un systéme linéaire invariant dans le temps. La synchronisation est seulement
nécessaire a 1’échantillon de sortie. Un simple schéma fonctionnel d'implémentation d’un

systeme (€metteur-récepteur) en utilisant un détecteur a corrélation est montré sur la

figure 3.5.
TX RX
4
a. e fl-1} . —! ] v —> %
¢ (1) ¢ (1)
|a0a1a2a3|
[TT11] || %\@ —>§)—> j v — q
— | PSS (1) > 40

—
A 4

<
Q
)

(1) (1)

J.=¢—>a3

1

as

() (1)

Integrate and Dump

e(t) = Z a,9,

Figure 3.5: Schéma fonctionnel de ['implémentation du systeme « émetteur-récepteur ».
Les récepteurs utilisent un détecteur a corrélateur « integrate and dump ».
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Une manicre alternative pour implémenter ce récepteur, donc, est de se servir de la
convolution.
Considérons un systeme linéaire avec la réponse impulsionnelle ¢, (z). La réponse

() quand le systéme est conduit par un signal e(¢) est donnée par

400

y(0) = [e()-g(t—1)-dt (3.22)

—00

Définissons la réponse impulssionnelle par

.()=9,(-t+T) (3.23)

La sortie du systeme devient
T,
W0 =[e0)-g,@~[-r+T))-dr (3.24)
0

Ainsi, a t=T,, la sortie donne les mémes résultats que ceux obtenus par le récepteur a

corrélation.
W(T) = [e(@)- 4, (r)-dr (3.25)

En conséquence, cette deuxieme approche consiste a utiliser une rangée de générateurs
de formes d'ondes a temps discret comme montrée sur la figure 3.6.
Selon cette Figure, un train d'impulsions signées générées en entrée (représentant les

bits antipodaux) avec un débit D, est converti en N impulsions paralleles avec un débit plus
faible et qui vautD,/N . Chaque impulsion paralléle est alors passé par un générateur
correspondant de forme d'onde a temps discret, ce générateur produit une séquence

d’¢chantillons ¢,(k), ou k=0,1---,(N,. —1). Cette séquence d’échantillons de longueur N,

e

représente la version discrete (échantillonnée) de la i impulsion d’Hermite.

Un tel générateur de forme d'onde a temps discret peut étre implémenté en utilisant un
filtre numérique a réponse impulsionnelle finie (FIR). A ce stade de la démonstration, il est

intéressant de rappeler qu’un filtre FIR d'ordre N, se compose d'un rang de coefficients, b,
ou k=0,---,(N, —1). Sa réponse impulsionnelle est parfaitement représentée par les

coefficients, b, , du filtre.

Les filtres FIR sont généralement connus et largement répandus en traitement

numérique du signal. Pour obtenir La version continue de la forme d’onde envoyée, on se sert
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d’un convertisseur numérique analogique (CNA) suivi par un filtre passe-bas. Par
conséquent, les formes d’onde d’Hermite sont pratiquement réalisables.

La version discréte du signal analogique peut étre convertie en forme d'onde continue
sans repliement spectral D gila fréquence d’échantillonnage est deux fois plus supérieure que

la largeur de bande du signal analogique. Si on note 7,, la période d’échantillonnage du
générateur de forme d’onde ou I’espacement temporel entre deux échantillons adjacents. La
valeur du K échantillon de la séquence ¢,(k)estd,(k),_,,, - Ainsi, le dernier échantillon
est ¢(N,. —1), qui représente la valeur de I'impulsion a I’instant ¢ = (N, —1)xT,. Puisque le

symbole émis va durer N7,, ou7, =1/ D,, le nombre d'échantillons N , peut étre déterminé

fir
par
NT,
N b
Mo

e

(3.26)

=

Il est montré, dans [47], que la densité spectrale de puissance de la forme d'onde d’

Hermite se trouve en dessous de0.625D,, ou D, est le débit de transmission. La fréquence

minimale d’échantillonnage qui empéche le recouvrement spectral est deux fois le débit

binaire.  Dans ce cas-ci la fréquence minimale d’échantillonnage devient 1.25D, et la

période maximale d’échantillonnage 7 est 7, /1.25.

MM

T ¢, [k] > ona
?TT!TT ¢lk] P ona
S/P : e(t) = ZN Ziai¢i (¢)
—> Z —>
¢2[k] —| CNA
g.Jk] ] oxa

Lo

Figure 3.6: Schéma fonctionnel d’implémentation pratique a l'aide des filtres
numériques FIR.

! En anglais : spectral aliasing
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Donc, la longueur minimale théorique de la séquence de sortie, N, =1.25N, ou
N est la dimension de la forme d'onde composée. Puisque N, est l'ordre des générateurs

FIR, il reflete leur complexité. Ainsi, la complexité de génération des formes d'onde
d’Hermite en employant l'approche numérique, qui augmente linéairement avec la dimension
N du signal de transmission.

La figure 3.7 illustre une implémentation alternative du récepteur en temps continu a

1’aide des filtres adaptés " et des échantillonneurs.

T,
> @, (—t) > > a,
TS
e(t) > ¢1(_t) g >
- 7 T
> P (1) > » 4
TS
> P(-1) > > 43

Figure 3.7 : Un récepteur alternatif se sert des filtres adaptés et des échantillonneurs.
Les filtres adaptés sont en fait des filtres numériques FIR.

Dans la pratique, les filtres a réponse impulsionnelle sous la forme d’une impulsion
Hermitienne sont inexistants. Alors que, la réalisation d’un détecteur a filtre adapté devrait
étre faite dans le domaine de temps discret.

Le signal recu e(t) est d'abord numérisé sous forme des séquences e[k] et ensuite,
filtré par un filtre numérique FIR dont la réponse impulsionnelle discrete ¢[k] est la forme

d'onde d’Hermite échantillonnée. Un échantillonnage approprié donne les mémes résultats que
ceux obtenus par un détecteur a corrélation. Pour la convenance, la notation continue est

employ¢ée.

" Par définition, un filtre adapté est un filtre linéaire réalisable qui fournit a sa sortie un rapport signal a bruit maximal pour
le signal auquel il est adapté.
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3.6 Conclusion

Dans ce chapitre, les fonctions d’Hermite sont étudiées. Ces fonctions sont dérivées
des polynomes d’Hermite, elles peuvent étre produites en utilisant la récursivité. Ensuite, la
génération de leurs formes d’ondes pour les mettre en ceuvre dans un systeme de
transmission numérique, tout en gardant un certain pourcentage de I’énergie de I’impulsion sur
la période symbole.

Enfin, pour implémenter ces formes d’ondes qui sont tenues en version tronquées, deux
approches ont été proposées : 1'une est basée sur I’utilisation des corrélateurs « Integrate &
dump », ’autre s’articule sur I’utilisation des filtres numériques FIR et échantillonneurs. Le
chapitre suivant introduit un systeme qui exploite ses formes d’ondes normalisées dans une

configuration MIMO similaire a celle du systéme MIMO-OFDM.
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Chapitre 4

Mise en oeuvre du systeme MIMO
a formes d’ondes d’Hermite
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4.1 Introduction :

Nous rappelons que 1’objectif de cette thése est I’étude du codage spatio-temporel dans
les systtmes MIMO a formes d’ondes d’Hermite. Dans ce chapitre, nous proposons deux
schémas de transmission MIMO avec deux antennes d’émissions et deux antennes de
réceptions. Dans ces systémes, nous associons la technique BICM au codage espace temps
afin d’assurer a la fois un gain de codage et gain de multiplexage. Cette structure est connue
dans la littérature par I’acronyme (ST-BICM : Space Time BICM). De plus, cette étude vise a
tester I’impact de ce genre de formes d’ondes orthogonales sur les performances du systéme
MIMO. Pour cela, nous substituons aux symboles OFDM, des symboles a formes d’ondes
d’Hermite qui sont tenues en version tronquée, dans une architecture similaire a celle du
MIMO-OFDM.

Les simulations comprennent trois parties :

e La premicere partie de 1’étude vise a faire une comparaison entre
les deux approches proposées (corrélateur et filtre adapté) en
termes du taux d’erreur binaire, dans les architectures SISO et

MIMO (N, =N, =2). Cette comparaison, nous permet de

choisir I’approche la plus optimale.

e La deuxiéme partie a pour objectif d’examiner 1’apport de la
technique BICM associée a une configuration MIMO utilisant
les formes d’ondes d’Hermite sur les performances globales du
systéme. Dans cette partie, on examine I’influence de plusieurs
parametres, tel que le type du canal, de la modulation, du
codeur et du mapping.

e la troisieme partie a pour but de comparer le systtme MIMO
utilisant les formes d’ondes d’Hermite et le systtme MIMO-

OFDM avec et sans codage de canal.
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4.2 Schémas du systtme MIMO a formes d’ondes

Les schémas MIMO a formes d’ondes proposés sont inspirés du schéma d’Alamouti
avec deux antennes d’émission et deux antennes de réception. L’émetteur forme deux
signaux dont chacun représente la somme de L impulsions d’Hermite modulées avant qu’il
procéde au codage spatio-temporel.

Le schéma de la figure (4.1-2) est basé sur la corrélation tandis que celui de la figure (4.1-b)

se sert a la convolution. Dans ce cas, apreés le décodage spatio-temporel, les signaux regus

sont numérisés puis filtrés par des filtres numériques FIR.

Bits Received bits
v T
Encoder Decoder

v
{
n 72'71
T,\
A 4 .[
o L]
Mapper o ? _I_ P > Demapper
i /
| T, ]
I S
0

¢2L—1 (t)

(a) o
Bits Received bits

. 1

Encoder t=Ts Decoder

—p»| CNA
. Al Bl () >
I --> l !
Tc I \ * ! t=Ts 72-71
CNA NS
[ d.lk] y e —>—¥»L
Mapper Ly I,' \\\ P Demapper

-
I

—~

w
~

’

g,k] 1= oxa :ﬁ& b (-1) NN

ﬂ%ﬁ

¢2L—1[k] —> CNA Gy (1)

(b)

Figure 4.1: Schéma de transmission du systeme MIMO a formes d’ondes d’Hermite :
a) MIMO a correlateur “Integrate & dump”.
b) MIMO a filtre adapté et échantillonneur. “Matched Filter”
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4.3 Comparaison des performances du systéme a corrélateur et celui de filtre adapté
Dans cette section, I’objectif est de comparer les performances des deux approches

proposées dans le chapitre précédent. Cette étude nous permet de choisir la plus optimale.
Les simulations consistent a évaluer les performances des deux approches en

configuration SISO et MIMO selon le schéma d’Alamouti (N, =N, =2), sur un canal a

évanouissement de Rayleigh, en utilisant la modulation BPSK, 1000 trames de 12 bits chacune

ont été transmises. Les figures 4.2 et 4.3 comparent les performances des deux approches.

SISO a correlateur | ]
—fe— SISO a filtre adapté |

BER

Eb/NO(dB)

Figure 4.2 : Comparaison des performances du systeme a corrélateur et celui a filtre adapté dans
un systeme SISO, en utilisant la modulation BPSK sur un canal a évanouissement de Rayleigh.

MIMO - Correlateur -

—6— MIMO-FItre adapté

Bit Error Rate

E,/N, (dB)

Figure 4.3 : Comparaison des performances du systeme a corrélateur et celui a filtre adapté
dans une architecture MIMO (2,2), en utilisant la modulation BPSK sur un canal
a évanouissement de Rayleigh.

On remarque a partir de ces figures, que le systtme a formes d’ondes utilisant le
filtre adapté est plus performant que le systetme a corrélateur. L’avantage du filtre adapté

réside dans le fait qu’il maximise le rapport signal a bruit a sa sortie. Notons que les
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simulations ont été faites sans codage de canal. Donc, dans la suite de cette étude, nous allons
adopter le systéme a formes d’ondes basé sur [’'utilisation d’une banque de filtres adaptés,

associées ou non a un codage de canal, dans une architecture MIMO (N, = N, =2).

4.4 Etude du systtme MIMO a formes d’ondes d’Hermite

Le systéme étudié¢ dans cette partie est celui de la figure 4.1-b pour les raisons
citées dans le paragraphe précedent. De plus, les filtres adaptés sont beaucoup plus utilisés
dans les systémes de transmission, contrairement aux corrélateurs qui ne sont pas pratiques
du fait qu’ils exigent une synchronisation parfaite de la forme d’onde locale du récepteur au
rythme du signal regu. Cette synchronisation sera difficile quand le nombre de formes d’ondes

est grand, ce qui conduit a la dégradation de performances.

4.5 Paramétres de simulation

Dans cette simulation, on propose un systeme a deux antennes en émission et deux
antennes a la réception (schéma d’Alamouti), en bande de base, le canal est supposé
parfaitement connu par le récepteur. Les formes d’ondes d’Hermite sont tenues en version
tronquées et normalisées avec un pourcentage d’énergie égale a 99.9 % de 1’énergie contenue
dans la forme d’onde d’ordre supérieure.

Au départ, les bits d’information sont codés par un codeur convolutif qui sert a
introduire de la redondance dans I’information afin de permettre au récepteur de corriger les
erreurs de transmission. En suite, les bits codés sont entrelacés par un entrelaceur aléatoire,
convertis en symboles réels ou complexes selon le mapping choisi. Puis, chaque symbole
module une forme d’onde.

Apres la conversion série- parallele, I’émetteur regroupe les formes d’onde modulées

en formant deux signaux a transmettre e, et e, qui sont définis comme suit :

el(t): Zai¢i(l)

2L-1

e,(t)= 2 ad(®) (4.1)

Ou a, représente le i symbole réel ou complexe,i=0,......2L -1 et ¢.(¢) : La

i“" forme d’onde d’Hermite normalisée correspondante et L représente le nombre totale de

formes d’ondes participant a la formation du signal a émettre.
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Les signaux émis sont codés en espaces et en temps selon le nombre d’antennes en
émission. Lors de son passage par le canal de transmission radio mobile, ces signaux
subissent des atténuations dues a la fois a I’évanouissement du canal et au bruit additif
Gaussien. Au niveau du récepteur, un décodage espace- temps est effectu¢ afin de détecter
les signaux émis. Ensuite, le récepteur procede, successivement, au filtrage au moyen d’un
banc de filtres adaptés et échantillonneurs a la période symbole, conversion symboles /bits
(Demapper), désentrelacement et enfin le décodage de I’information a I’aide de 1’algorithme
de Viterbi [50].

Dans cette partie, nous allons évaluer quelques résultats du systtme MIMO a formes
d’ondes d’Hermite dans le domaine de temps discret, ou les signaux regus sont numérisés sous
formes de séquences numériques filtrés par des filtres numériques FIR dont la réponse
impulsionnelle discréte ¢[k] est la forme d'onde d’Hermite échantillonnée. Ces résultats sont
en fonction de plusieurs facteurs qui agissent de maniere différente tel que :

e (anal
e Taille de la trame
e Mapping
e Lataille de la mémoire du codeur
e Type de codeur
e Rendement du code
e Type de modulation
[ ]
4.5.1 Effet du canal

Le signal regu par chaque antenne est modélisé par la somme des signaux €mis,
affectés d’un coefficient du canal, et par un bruit additif gaussien comme suit
yy, =H

v«n €y +By Ou H estla matrice du canal et B est le bruit blanc additif Gaussien

Pour un canal Gaussien, H est prise comme une matrice unitaire. Par contre pour un
canal de Rayleigh H est une matrice a nombres complexes représentant les coefficients
d’évanouissements entre I’antenne émettrice 7 et 1’antenne réceptrice ;.

Les figures 4.4 et 4.5 montrent une comparaison entre les performances des systemes

MIMO non codé¢ et MIMO-BICM (systeme cod¢) a codeur convolutif non systématique

(NSC) derendement R, =1/2, 4 états, de séquences génératrices &1 = [1 I 1] = 7 ocu et
g =[101]=5,. , en utilisant la modulation 8PSK et le mapping Gray, sur un canal AWGN

et Rayleigh.
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Effet du canal-Systéme non codé - 8PSK

——— 8-PSK+
—k— 8-PSK+

Bit Error Rate

E, /N, (dB)

Figure 4.4 : Comparaison entre les performances du systeme MIMO non codé utilisant la
modulation 8PSK sur un canal AWGN et Rayleigh.

Effet du CANAL - Systéme codé - 8PSK

—— 8PSK +Ray
—3k— 8PSK+AWGN

Bit Error Rate

E, /N, (dB)

Figure 4.5 : Comparaison entre les performances du systeme MIMO codé utilisant la
modulation 8-PSK sur un canal AWGN et Rayleigh.
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Les figures 4.4 et 4.5 comparent les performances des deux systemes : MIMO non
codé et MIMO-BICM dit codé, en utilisant la modulation 8PSK, avec le mapping Gray sur les
canaux AWGN et Rayleigh. Il est évident que le canal gaussien offre une meilleure

performance comme il est montré dans les deux figures.

4.5.2 Effet de la taille de la trame

La figure 4.6 montre les performances du systtme MIMO codé a base d’un codeur

convolutif NSC de rendement R, =1/2, 4 états de séquences génératrices &1 = [1 ! l] =7 et et

&2 :[101]=50le , en utilisant la modulation 8PSK et le mapping gray sur un canal a

évanouissement de Rayleigh et pour différentes tailles de la trame.

Effet la taille du trame

48 bits

—F— 24 bits
—%k— 12 bits

Bit Error Rate

E/N, (dB)

Figure 4.6 : Performances du systeme codé pour différentes tailles
de la trame sur le canal a évanouissement de Rayleigh.

D’apres la figure 4.6, on constate que la variation de la taille de la trame affecte
beaucoup les performances du systéme MIMO codé a formes d’ondes. Donc, pour avoir des

bonnes performances il faut diminuer la taille de la trame.
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4.5.3 Effet de mapping

Les figures 4.7, 4.8, 4.9, 4.10 et 4.11 représentent les performances du systéme BICM,

a base d’un code convolutif non systématique  de rendement R =1/2, 4 états, de
polyndmes générateurs g, = [1 1 1] =7 €t & = [101] =5, > utilisant les modulations BPSK,

QPSK et 8PSK respectivement, sur un canal a évanouissement de Rayleigh pour les différents

mapping, la taille de la trame est 12 bits.

Effet Mapping- BPSK
10 Fzzz=-:-:=:¢ el F------c lT-----Z:C Fo----- |pspeyeyaye) eyl mjejpayepa] ey
- BPSK non codée |1

<’:::4::: e | —&— BPSK codée
1

ToNg====

Bit Error Rate
o

*******************************************************************************

0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
E/N, (dB)

Figure 4.7: Performances du systeme MIMO avec et sans codage de canal en utilisant la
modulation BPSK sur le canal a évanouissement de Rayleigh.

La figure 4.7 montre les performances du systtme BICM (ou codé¢) a base de la
modulation BPSK utilisant le mapping Gray. Dans cette figure, on a utilisé un seul mapping

car chaque symbole de la modulation BPSK est formé d’un seul bit.
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Chapitre 4
0 Effet du mapping- systéme non codé - QPSK
. QPSK +SP -
—&— QPSK +GRAY
[0
B NN
. N —
S
i
@ I NN
10'6 i i i i
0 5 10 15 20 25

E,/N, (dB)

Figure 4.8: Performances du systeme MIMO non codé a base de la modulation QPSK sur
le canal a évanouissement de Rayleigh.

Bit Error Rate

E,/N, (dB)

Figure 4.9 : Performances du systeme MIMO codé a base de la modulation QPSK
sur le canal a évanouissement de Rayleigh
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Effet du mapping- Systéme non codé - 8PSK

8PSK +SSP |
—A— 8PSK+GRAY
—&— 8PSK +SP

Bit Error Rate

E, /N, (dB)

Figure 4.10 : Performances du systeme MIMO non codé a base de la modulation 8-PSK
sur le canal a évanouissement de Rayleigh.

Effet du mapping- Systéme codé- 8PSK

3=

8PSK+SSP
—6— 8PSK+SP
—&— 8PSK+GRAY 3

Bit Error Rate

E_/N, (dB)

Figure 4.11 : Performances du systeme MIMO codé a base de la modulation 8-PSK sur
le canal a évanouissement de Rayleigh.
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Les figures 4.8, 4.9, 4.10 et 4.11 montrent 1’importance du choix du type de mapping,
il est clair que le mapping Gray conduit a des bonnes performances par rapport aux mapping

SP et SSP, (Semi-Set Partitioning ) .

4.5.4 Effet de la taille de la mémoire du code

Un codeur convolutif de type RSC ou NSC contient une mémoire pour stocker les
m bits d’informations (états précédents du codeur). La taille de la mémoire du codeur est le
nombre de bits qui peuvent étre mémorisés dans le codeur. Elle est défini par : m = L-1
Ou L est la longueur du contrainte du code convolutif.

Des simulations sous Matlab ont prouvé que I’accroissement de la taille de la
mémoire du codeur conduit, d’'un coté, a une amélioration considérable des performances
du systéme BICM. Et de I’autre coté, provoque une augmentation du temps de décodage qui
est due a ’augmentation du nombre d’états du codeur.

La figure 4.12 , illustre les performances du systéme a des codeurs convolutifs NSC

de rendement R, =1/2, de longueurs de contrainte L=3, L=4 et L=5 et de séquences

génératrices (5, 7)s . (13,17)s et (37, 23)s respectivement, en utilisant la modulation

8-PSK avec le mapping Gray et sur un canal a évanouissement de Rayleigh.

Effet de la memoire du code

BER

Eb/NO(dB)

Figure 4.12 : Performances du systeme MIMO codé pour différentes tailles de la mémoire du
codeur.
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D’ apres La figure 4.12, on constate que I’augmentation de la taille de la mémoire du
code contribue a I’amélioration des performances du systéme. Mais, le temps de décodage

augmente exponentiellement.

4.5.5 Effet du Type de codeur

Il est bien connu que le BER d'un codeur convolutionnel simple NSC (Non Systematic
Code) est inférieur a celui d'un codeur systématique, ayant la taille m de la mémoire interne,
pour des valeurs de SNR (Signal Noise Rate) élevées. La figure 4.11 illustre les performances

du systtme BICM construit par un codeur convolutif récursif (RSC) et un codeur non

systématique (NSC), de rendement R.=1/2, 4 états, de séquences génératrices

&1 = [lll]: T e et 827 [101]: S octl , en utilisant la modulation 8-PSK en mapping gray, la
taille de la trame est 12 bits. La simulation est effectuée sur un canal a évanouissement de

Rayleigh.

Type de codeur

Bit Error Rate

Figure 4.13 : Performances du systeme codeé a base de deux types de codeurs (NSC et RSC)
sur un canal a évanouissement de Rayleigh.

On remarque qu’a fort rapport signal a bruit, les performances du systéme a base d’un

codeur NSC sont meilleures comparativement a celles du RSC.
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4.5.6 Effet du rendement du code

La figure 4.14 présente les performances du systtme BICM a base d’un codeur

convolutif NSC pour le rendement R, =1/2et R, =2/3obtenu par poingonnage a partir
du code de rendement R, =1/2, 4 états , de mémoire m=2 et de séquences génératrices
g =[11]=17,,, . g, =[101]=5,,  de modulation 8-PSK utilisant le mapping Gray , sur un
canal a évanouissement de Rayleigh. Le poingonnage consiste au non transmission de

certains bits codés.

Rendement du code

Bit Error Rate

E/N, (dB)

Figure 4.14 : Performances du MIMO codé pour différents rendements du code.

Dans cette figure, on constate que code de rendement R =1/2offre une bonne

performance que le code de rendement R, =2/3 , obtenu par poingonnage.
Cela peut s’expliquer par le fait que plus le rendement est faible, le nombre de bits

codés augmente, ce qui conduit a I’amélioration des performances du systéme.
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4.5.7 Effet du Type de la modulation

La figure 4.15 montre les performances du systeme MIMO codé¢, en utilisant un codeur
convolutif NSC, de rendement R, =1/2, 4 états et de séquences génératrices
g = [1 1 1] =7 o 8y = [1()1] =5, pour différents nombres d’états de modulation utilisant

le mapping Gray , sur un canal a évanouissement de Rayleigh.

Effet modulation

Bit Error Rate

Figure 4.15 : Performances du systeme MIMO codé pour différents états de modulation
sur un canal a évanouissement de Rayleigh.

D’apres les résultats représentés dans cette figure, il est clair que les performances du
systeme codé¢ se dégradent quand le nombre d’état de la modulation est grand. Donc le choix

du type de modulation dépend du niveau de taux d’erreur binaire voulu.
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4.6 Comparaison entre MIMO-OFDM et MIMO a formes d’ondes d’Hermite

Dans cette section, les simulations sont évaluées sous un canal quasi statique a
évanouissement de Rayleigh dans une configuration spatio-temporelle, selon le schéma
d’Alamouti (Nt=2, Nr=2).pour les deux systtmes (MIMO-OFDM et MIMO a formes
d’ondes).

La comparaison est faite sans codage et avec codage basé sur un codeur convolutif de

rendement R, =1/2, 4 états, de séquences génératrices g, = [111]: T oot 82 = [1()1]: 5

octal

en utilisant les modulations BPSK, QPSK et 8-PSK
Les deux systemes sont semblables, la seule différence est que le second systéme
consiste a substituer aux symboles OFDM des symboles a formes d’ondes discrétes ou filtres

adaptés (deuxieme approche).

Pour le systtme MIMO-OFDM simulé est sans intervalle de garde, la taille de la trame
est fixé dans les systéemes a 12 bit, le nombre de porteuses (respectivement le nombre de
Formes d’ondes d’Hermite) est égale au nombre de symboles réels ou complexes selon le type

de modulation utilisé.

Le tableau ci- dessous résume les parametres de cette simulation

Canal MIMO (N,=N, =2)
Type de canal Rayleigh i.i.d quasi-statique
Codage de canal code convolutif (5,7), 4 états, R, =1/2
Entrelacement pseudo aléatoire
Taille de trame 12 bits d’information
Mapping Gray
Détection ML
Modulation BPSK QPSK 8-PSK
Nombre de porteuses(ou Formes d’ondes) 24 12 8

Tableau 4.1 : Parameétres de simulation des systemes MIMO-OFDM et MIMO a Formes d’ondes
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Uncoded case - BER comparison - BPSK

o
W
oM
Eb/NO[dB]
Figure 4.16 : Comparaison des performances des deux systémes non codés
pour la modulation BPSK.
Coded case - BER Comparison -BPSK modulation
77777 MIMO-OFDM -
””” —©— MIMO- Formes d'Ondes d'Hermite [
o
T T T e S St e, - N N e st e St
T NN

Eb/NO[dB]

Figure 4.17 : Comparaison des performances des deux systemes codés
pour la modulation BPSK.
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Uncoded case- BER comparaison - QPSK

MIMO-OFDM
—E— MIMO -Formes d'Ondes |-

x
i
el
Eb/NO[dB]
Figure 4.18 : Comparaison des performances des deux systémes non codés
pour la modulation QPSK.
o Coded case - BER comparison - QPSK
B MIMO-OFDM
—&— MIMO a formes d'ondes

14
w
o

Eb/NO [dB]

Figure 4.19 : Comparaison des performances des deux systemes codés
pour la modulation QPSK .
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Chapitre 4

Uncoded case - BER Comparison - 8PSK

MIMO-OFDM

ojey Jouz g

Eb/NO(dB)

Figure 4.20 : Comparaison des performances des deux systémes non codés

pour la modulation 8-PSK.

Coded case - BER Comparaison - 8-PSK

MIMO-OFDM

ajey Jou3 g

Eb/NO(dB)

Figure 4.21 : Comparaison des performances des deux systemes codés

pour la modulation 8-PSK .
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Les figures 4.16, 4.17, 4.18, 4.19, 4.20 et 4.21 montrent que le systéme a formes

d’ondes offre des meilleures performances.

4.7 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté 1’implémentation du systtme MIMO a formes
d’ondes orthogonales avec deux antennes a 1’émission et deux antennes a la réception. Pour
cela, deux approches ont été proposées :

- Systemes MIMO a corrélateurs.
- Systemes MIMO a filtres adaptés et échantillonneurs.

Ce travail a été structuré en trois parties. Au départ, une comparaison entre les deux
approches proposées qui nous ont permis d’adopter une telle approche par rapport a I’autre en
raison d’implémentation pratique et de performance. L’approche qui répond a ces critéres est
celle de filtre adapté.

La seconde partie a été consacre a I’étude du systeme MIMO codé a formes d’ondes
discrétes ou a filtres adaptés. Dans cette partie, I’influence du plusieurs paramétres sur les
performances du systeme est étudié, a savoir: le canal, la taille de la trame, type de
modulation, type de codeur, le mapping, type de codeur et rendement du code.

La derniere partie a été dédiée a une étude comparative entre le systtme MIMO a
formes d’ondes et le systtme MIMO-OFDM pour différentes modulations, sur un canal a
évanouissement de Rayleigh. Cette étude a montré que le MIMO a formes d’ondes
d’Hermite présente des meilleures performances en termes de taux d’erreur binaire

comparativement au MIMO-OFDM.
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Conclusion générale

Dans cette thése, le codage espace-temps dans les systétmes MIMO a formes d’ondes
orthogonales a été investigué. On a abouti a un schéma intégrant une chaine compléte de
transmission MIMO, en bande de base, utilisant les formes d’ondes d’Hermite. Le codage de
canal et la technique BICM (Bit-Interleaved Coded Modulation) ont été¢ introduits dans ce
systéme de transmission MIMO pour combattre 1’effet des canaux a évanouissements et par la
suite, ’amélioration des performances. Au niveau du récepteur, une détection ML classique
est utilisée. Elle est optimale en termes de performance. Mais, sa complexité croit
exponentiellement en fonction de la taille de la matrice du code espace-temps et I’ordre de la
modulation ce qui la rend tres difficile a implémenter.

Ce schéma de transmission comporte deux approches d’implémentation : la premiére
utilise un banc de corrélateurs tandis que la deuxiéme se sert d’une rangée de filtres adaptés
et échantillonneurs.

Cette conception est inspirée de la configuration MIMO-OFDM. Son idée principale
est de substituer aux symboles OFDM des symboles a formes d’ondes d’Hermite qui sont
choisies parmi plusieurs fonctions orthogonales en raison de leur efficacité spectrale. Ces
formes d’ondes sont développées a partir des polyndmes d’Hermite, ensuite, elles sont tenues
en version tronquée afin qu’elles soient adaptées a la transmission numérique, tout en assurant
un niveau acceptable de pourcentage d’énergie dans ces formes d’ondes.

Lors de cette étude :

- Une comparaison entre les deux solutions proposées a été effectuée dans
une configuration mono-antenne et multi-antennes et elle a montré que
celle des filtres adaptés et échantillonneurs est meilleure en raison de ces
performances et son implémentation pratique.

- Une partie de ce travail a été consacrée a I’étude de l’influence de
plusieurs parametres tels que : le canal, le mapping, la modulation, le type
de codeur, le rendement du code, la taille de la trame et de la mémoire du
codeur sur les performances du systtme MIMO a formes d’ondes discretes

(ou a filtres adaptés) dans un aspect multi antennes avec ou sans BICM
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- Une comparaison des performances en terme du taux d’erreur binaire entre
le systtme MIMO-OFDM et celui a formes d’ondes d’Hermite utilisant les
filtres adaptés a été effectuée sur un canal a évanouissement de Rayleigh,
pour les modulations BPSK, QPSK et 8-PSK et elle a prouvée que le
systéme proposé offre des bonnes performances en terme du taux d’erreur
binaire.

Nous proposons, dans les futures études, d’aborder la faisabilit¢ de la réception
itérative qui permet d’améliorer beaucoup plus les performances de ce systtme MIMO a

formes d’onde orthogonales.
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ANNEXE A

Matrice de codage espace-temps en bloc

A.1 Deux antennes d’émission

A.1.1 Code d’Alamouti
S = {Sl B SZ} (A1)

A.1.2 SDM
S=[s, s,] (A.2)

A13DTST 2 x2

S l{sl+sz s3+s4} (A3)

2| 8,—8, 8§—5,

A.2 Quatre antennes d’émission

A.2.1 Code d’Alamouti Antenna Switched

s, s, 0 0
-s, 5 0 0
S= .. (A4)

0 0 -5, s

A.2.2 Double Alamouti (DA)

S=[SZ S Si} (A.5)

=S, 8§ —8; 8

A23DTST 4 x2

S 8, +s, 48, Ss+HS+S, 5 0 0
S 1 0 S, =8, +8,—8, S5—S,+S;,—S 0 (A.6)
2 0 0 S;+8, =83 =8, S5+S—5; —8
S — 8 — 85 + Sg 0 0 S —8, —8;+8,
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A.2.4DTST 4 x4

S+, +8;+s,

_l Si3 ~ 814 815 — S

S5+ 8¢+ 8, + 5

S =8, +8;—8,

Sg + 80+ 8, TS,

S5 — 8¢+, —Sg

Si3 T84 + 815+ 86

So =819+ 8, =5,

S=
2] S+ S =8, =S Sy TS, TS5 TS S8, —8 -8, S5+ S5 —8; =8
S5 —8g —8; T8 Sg =81 =St S Sz TSy TS5t S8, 8+,
A.2.5 Code de Jafarkhani
s,8,  s, s,
* * * *
—S S -5 S
P ! 4 3
S = * * * * (A°8)
-5, s, s =S,
-85, —s 5, sl
A.2.6 SDM
S=[s, s, s s,] (A.9)

A.3 Codes de Tarokh

A.3.1 Codes Tarokh avec un rendement R=1/2 et trois antennes d’émission

Sy

_S2

_S3

*
-85

T

(A.10)

A.3.2 Codes Tarokh avec un rendement R=1/2 et quatre antennes d’émission

S

-,

S3

-,
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A.3.3 Codes Tarokh avec un rendement R=3/4 et trois antennes d’émission

S |
2
S5
2

Esimsivs-s))
— S8 =58 +8,—5,

T

(A.12)

A.3.4 Codes Tarokh avec un rendement R=3/4 et quatre antennes d’émission

hl
h
Hg,=| "
G3 h3
0
hl
h
Hg, =| °
G4 h3
hy
hl
H,;=

==

S5 S5
2 J2
S5 _5
:/5 . */5 . (A.13)
(—SI—S1+S2—S2 (—SZ—S2+S1—S1)
2 2
(s2+s;+sl—sl*) (sl+sf+s2—s;)
2 2 |
* * * T
~hy 0 h) —h, —h; O
0 —hy h, h 0 —h (A.14)
hy h, hy O h  h
~hy, hy O hy —h, h
* * * « 7
~hy —h, b —h, —h, —h
hy —hy h, h  h; —h; (A.15)
hy h, hy —h, h h
~h, hy hy, hy —h, h
* « 7
. hy —h, h h,
n, = = 2 -3
2 2 2 2
. h hy h hy
- = -2 =2 2 (A.16)
2 2 2
h +h, hi —h,
0 0 1 2 O 1 2
2 2
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h, 0 h,
h, 0 —h
hy+hy by —hy
NN

hy—hy  hi+h} hy—h, B +h |
hy—h,  hi+h, hy—h, hi+h,
2 *2* 2 *2*
. h +h, . h —h;
V2 V2
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ANNEXE B

CONSTELLATION

B.1 Modulation BPSK

¢ —
—
) o

y

—_

Figure B.1 : Modulation BPSK

B.2 Modulation QPSK

Q
r 3
01 00
[ ] [ ]
> |
11. ®10

Figure B.2.1 : Modulation QPSK avec le mapping Gray.

Q
A
01 00
° °
> |
1(). .11

Figure B.2.2 : Modulation QPSK avec le mapping SP.
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B.3 Modulation 8-PSK

011

010 001
110 000
111 100

101

Figure B.3.1 : Modulation 8PSK avec le mapping Gray.

010

011 001

100 000

101 111

110

Figure B.3.2 : Modulation 8PSK avec le mapping SP.

010

111 101

100 000

001 11

110

Figure B.3.3 : Modulation 8PSK avec le mapping SSP.
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Différents types d’étiquetage pour la constellation 8-PSK

Bit 1
011

010 O

110

011 O

100

011 O

110

Bit 2
011
010 O ool
Lo O ooo
111 O 100
(@]
101
(a)
Bit 2
010
011 O ool
o O O ooo
101 O 11
110
(b)
Bit 2
010
011 O oo01
L0 O ooo
111 O 101
Q
100
()

Bit 3
011
oo O o1
110 O O ooo
111 O 100
101
Bit 3
o1o
Q
o1l ool
100 O O ooo
101 11
O
110
Bit 3
010
O
011 ool
110 O (@I
111 101
o
100

Figure C : Représentation des trois types d étiquetage et des régions de décision pour chacun des
trois bits de la 8-PSK. (a) Gray, (b) Ungerboeck, (c) Mixte
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ANNEXE D

Tableau D : Properties of the Hermite Polynomials [48]

2 d"e”’
H (t)=(-1)¢ =0,1,2,.....
I (=1 en =2 n
[n72] (_1¥
) H (t)= ; k’((nlz ;];)’( )y [n/2]= largest integer < n/2
2n—x? _ S x’l
3 =2 H )
» (2n)
. ,0)= (1 2
2 (2n+2)!
5 H2n+1(0) 0, H2n(0) 0, H2n+l(0): (_ 1) ((::1)‘2
6 -
7 H,,(t)=even functions, H,,,(¢)=odd functions
8 H, (t)-2tH, (t)+2n H,,(t)=0 n=12,..
9 H,(t)=2nH, (t) n=1.2,...
10 H, (t)-2tH,(t)+H,(t)=0 n=0,1.2,..
1 H(t)-2t H,(t)+2n H,(t)=0 n=0,12,...
_M T —x2+j2tx n _
12 H, (t) =T J-e x"dx n=0,1,2....
7 —0
13 *’Z/ZHn(t) ; J ey 2 gy .(y)dy = integral equation
14 e *H,,( \f [e2H,,(v)cos tydy
15 e_t2/2H2m+l \/7JA 7 /2H2m+1 S"’l tydy
16 J.e_th()Hn()d—O if m#n
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17 [e H(ehe=2"niN7 n=0,12...
f(t):iCan(t) ~00 <1<
18 ;
C, = £ (¢ )t
e o
19 [te " He)dr =0 k=01,n-1
2 -2 no_.y
20 It \/_2 n! (n+2J
21 jx"e’sz(tx)dx = \/Zn!Pn (¢)
0
22 j 2O H2 (¢t = z”‘ir( j
d H(t)_ 2" n!
23 i o) () m=n
0 2 n
24 je—"z’th(t)dz:(Z”)’*/;(l_f J a>0
b n a a
25 2
[e ™t ()at =z (2b) " n=0,12...
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Abstract: - This paper is intended to compare between a new MIMO system proposed using the Modified
Hermite pulses and MIMO-OFDM system in the coherent case (the channel is supposed perfectly known by the
receiver). The studied system exploit space time block coding and integrate the technique BICM as a powerful
tool to ensure a robust communication. The estimate of the symbols in reception is articulated on the maximum
likelihood criterion. Simulations results proved that the MIMO system using modified Hermite pulses offers
better performances than the MIMO-OFDM system.

Keywords: - MIMO, Hermite pulses, STBC, OFDM, BICM.

L. INTRODUCTION

The Hermite functions constitute an orthogonal waveforms. To be used as support of transmission, the
operation requires that they must be normalized. At the receiver, the orthogonality of these functions guarantees
the capability to recover the original data transmitted. The Hermite pulses and their applications were introduced
in several papers. A new N-dimensional digital modulation technique based on the use of orthogonal
waveforms derived from Hermite polynomials is studied in [3]. A novel modified Hermite polynomial functions
for use in impulse radio (Ultra Wideband) communication is proposed in [4] The work of [5] shows the
effectiveness of the orthogonality of Hermite waveforms to increase data rate and to add error correction code to
achieve reliable communication in a UWB system. The UWB system received much interest in recent years,
thanks to these proprieties of use for short distance for communications in a dense multipath environment [6].
Another application of the Hermite waveform is that inroduced in [7]. There, Hermite wavelets are used to
replace sinusoid waves in multicarrier system in a high-rate digital subscriber loop (DSL). Our objective in this
paper, is to exploit the orthogonal Hermite pulses in a system of transmission MIMO, and to compare its
performances with its Counterpart MIMO OFDM.

To make the system reliable and optimal, the space-time coding is used if the channel is known
perfectly by the receiver (coherent case). The system MIMO suggested in this article has two transmitting
antennas and two reception antennas. To ensure a robust communication, the solution is to use the technique
known as bit interleaved coded modulation (BICM). The organization of this work is as follows. In Section II,
we describe the system overview of the MIMO system based on orthogonal Hermite Pulses. In this Section, we
describe the receiving system. In Section III, we show the simulation results for the proposed system and those
of system MIMO OFDM. Finally, section IV concludes the paper.

1I. SYSTEM OVERVIEWS

I1. A-Channel Model

The idea of MIMO systems is to combine the spatial diversity at transmitter to the spatial diversity
reception. This variety ensures safer communication and avoids the inconvenience associated with propagation
conditions such as multipath and attenuation. Moreover, the probability of losing any information decreases
exponentially with the number of uncorrelated antennas [1].
We use this product in a single-user model in a non-selective channel in frequency as limited to a narrow band.
This model consists of a matrix H, each coefficient hy represents the complex transfer function that

characterizes the path between the I ™ transmittin g antenna and the jm recelving antenna. At the reception,
each antenna receives the sum of symbols emitted simultancously by each of the N, antennas. The signal

received by the j™ antenna can be written:

Nt
¥ :;hﬁs,.+bj (1)
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Where b j is a sample of Additive White Gaussian Noise (AWGN).

For N, receiving antennas, the received vector y can be written in the following matrix from:

y=Hs+b )

With s= [31 ...... S ]T the vector of symbols transmitted, H the channel matrix of N, x N, And
b= [bl ...... b, ]T the wvector of Additive White Gaussian Noise. We assume that
E[ss’ ] =) K. E[bb* ] = R (the correlation matrix of noise) and E[Sb* ] =0.

Several works are to assume that the elements of H are uniformly distributed phase and amplitude follows a
Rayleigh law. This model is typical of an environment with many echoes and a sufficient gap between the
antennas. We also assume that the channel remains constant during transmission of a data block and the receiver
knows the channel matrix H . This knowledge can be obtained either by symbols of learning is by blind

channel estimation. Figure | shows the MIMO model.

IL. B — Modified Hermite Pulses

It is clear that The Hermite orthogonal functions are not finite time functions. To be used as
communication symbols, the Hermite functions need to be scaled to fit into a designated symbol period [3].
In this work, the Hermite Functions are scaled and adapted to the digital transmission  according to a
numerical method listed in [3]. it is supposed that the Hermite pulses contain almost the same quantity of energy
which is equal to the unit.

II. C- Transmission System

The BICM-MIMO using Hermite pulses is depicted in Fig. 1. The information bits are first encoded by
a rate-r convolutional encoder. The coded bits are then interleaved by a random permutation. The interleaved
coded bits are mapped to complex symbols in the considered phase constellation. After the mapping, the
symbols are carried on a corresponding Hermite Wiveforms.The complex symbols is then split into two sub-
blocks, corresponding to the two transmit antennas. The signals to be transmitted to the two antennas in one
symbol period are described as follows:

N/2-1

Sl(t) = qui(t) 3)

N-1

5,(t) = Zcigj(t) "
i=N/2

Where c¢; is the I & complex symbol (or real symbol) and  g;(f) is corresponding basis pulse.

The signals s, and S, are organized in space and time according to Alamouti space time coding by forming the
following code matrix.

*
S, —8§
S - 1 *2
5 5 =

The rows 1 and 2 of the matrix correspond to the signals transmitted from antennas 1 and 2 respectively. The
columns correspond to the first symbol period and second symbol period.
The received signals, after passing through the channel for two symbols periods are expressed by :

i Yol (B Byls - ) by b,
Vu Yol |y by 5 § b, by| ®
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After space time decoding, the data carried on the pﬂ' basis orthogonal Hermite pulses can be recovered by
using a correlator detector “integrate and dump”.

bits Received bits
¥ I
encode decode

Demapp
&

gya(0)
Fig.1 : A Block Diagram of the MIMO system Based on Modified Hermite Pulses.
Let s,(f) is signal received by antenna 1. Assuming that synchronization is perfect, the signal s, (f) Is

multiplied by g, (t). Then the product is integrated over the symbol period. The implementation can be
expressed as:

7 I, 3 2 oz
.[S](t)gp(t)'dt: I gp(t)zcigi(t) dt = zcijgp(t) -gi(D-dt= cpgpp - (M
0 0 i=0 =0 0

Where &, is a positive constant.

111 SIMULATION RESULTS
III- A: Simulation Parameters
In this section, we analyze the performance of MIMO-OFDM system without guard interval and the proposed
system which is based on modified Hermite pulses.
Simulations are conducted in Rayleigh fading channel. It is assumed that perfect CSI is known at the receiver.

I1-B: Performance Comparison

Fig.2 and 3 show uncoded BER performances of MIMO-OFDM system and MIMO based on Modified
Hermite pulses with 2 % 2 antennas in i.i.d. fading channels. As shown in Fig.1, the simulation is carried out
BPSK and QPSK modulation technique with using Alamouti space time coding. The receiver use a hard
decision to decode the transmitted bits.
Fig.4 and 5 show the BER performance comparison of MIMO_-OFDM and The MIMO based on Modified
Hermite Pulses when the BICM (Bit Interleaved Coded Modulation) is used with [5 7] encoder.
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Uncoded comparison = BPSK MOdulation

ELNI4E]
Fig.2: The uncoded BER. Performance comparison of MIMO-OFDM system and MIMO Using Modified
Hermite Pulses (MPH) for a BPSK modulation

Ureoded Comparisen - OPSK Modulation
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Fig.3: The uncoded BER Performance comparison of MIMO-OFDM system and MIMO Using Modified
Hermite Pulses (MPH) for a QPSK modulation

BER Comparizon With BICM for BPSK modulation

——— 22 OFDM Sysinm E
— 22 Modified Hermite Pulses Sysstem

BER

Fig.4: The coded BER Performance comparison of MIMO-OFDM system and MIMO Using Modified Hermite
Pulses (MPH) for a BPSK modulation with [5 7] encoder
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BER Comparison with BICM- OPSK Modulation

T - =

Fig.5: The coded BER Performance comparison of MIMO-OFDM system and MIMO Using Modified Hermite

Pulses for a QPSK modulation with [5 7] encoder

Iv. CONCLUSION
In this paper, the performance of the MIMO system using Hermite orthogonal functions compared to

the MIMO- OFDM system is studied. In this context, we combined with BICM technique. As a result, MIMO
system based on Hermiute pulses provides a very high performance, and easy to decode system for broadband
wireless communications.
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