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Introduction générale

A synchronisation est une fonction critique dans les systemes de communications

numériques. Une synchronisation échouée peut avoir des effets catastrophiques
sur les performances d'un systéeme de transmission. Ainsi, le bon fonctionnement des
dispositifs de synchronisation est essentiel.
Un systeme de transmission numérique utilisant une modulation linéaire mono-
porteuse transmet des symboles & un rythme 1/7; sur une onde porteuse de fréquence
vg. Le récepteur doit effectuer une série de traitements afin d’étre en mesure de
récupérer l'information numérique transmise. Le premier de ces traitements (mis a
part un premier étage de filtrage passe bande) est la démodulation du signal requ. Le
moyen le plus courant pour cela est d’utiliser un démodulateur cohérent qui consiste
a multiplier le signal requ par une onde de méme fréquence et de méme phase. Cette
onde est générée localement. Ce type de démodulation nécessite deux opérations de
synchronisation distinctes :

— La synchronisation de la fréquence

Au cours de la transmission, I’émetteur peut avoir un mouvement relatif par
rapport au récepteur, ce qui par effet Doppler entrainera un décalage de la
fréquence porteuse. Ce décalage peut aussi provenir d’une imprécision entre
les oscillateurs locaux utilisés. Cette différence de fréquence est connue sous le
nom de résidu de porteuse (CFO en anglais pour Carrier Frequency Offset).
Elle a pour effet de “faire tourner” plus ou moins lentement la constellation des
symboles émis. Evidemment, un résidu trop important entraine une dégradation
importante des performances.

— La synchronisation de la phase
Pour éviter un phénomene de diaphonie (interférences entre la voie en phase et la
voie en quadrature), 'onde du démodulateur doit étre en phase avec I'onde regue.
Le déphasage de 'onde recue par rapport a ’onde émise provient entre autre du
délais de propagation. Il sera d’autant plus important que la fréquence porteuse
est grande. Au niveau des performances, il est vital de recaler la constellation
recue afin de minimiser 'erreur de décision a l'issu du comparateur a seuil.

Une fois la démodulation réalisée, le récepteur doit échantillonner le signal
démodulé (on parle alors de signal en bande de base). Méme si la chaine considérée
vérifie le critere de Nyquist, les échantillons seront obtenus sans interférence entre sym-
boles uniquement si I’échantillonnage est réalisé aux instants optimaux. Ces instants
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correspondent aux positions ot le diagramme de 'oeil est le plus ouvert verticalement.
Cette opération est connue sous le nom de synchronisation rythme. Dans tout
récepteur, il est important d’avoir un dispositif qui controle I'instant d’échantillonage
pour éviter toute dérive du rythme d’échantillonnage. Sans ce controle nous pourrions
nous retrouver avec des symboles en plus ou en moins si la cadence d’échantillonnage
est légerement inférieure ou supérieure a 1/75.

Il existe un dernier type de synchronisation qui est connu sous le nom de syn-
chronisation trame. Elle consiste a déterminer le début et la fin d'une trame de
symboles. De plus, quand un codage canal est utilisé dans le systeme de transmission,
il est nécessaire de découper la séquence de symboles recus en une séquence de mots de
code recus. La mauvaise localisation des mots de code dans cette séquence entrainera
des effets catastrophiques sur les performances du systeme.

Généralement les techniques mises en oeuvre pour réaliser les différentes syn-
chronisations se basent sur la connaissance d'une séquence de symboles appelée
séquence pilote ou séquence d’apprentissage. Cette séquence est plus ou moins longue
et est répétée plus ou moins souvent en fonction des caractéristiques du canal de
propagation. Ces approches sont connues sous le nom d’approches supervisées. Les
symboles détectés a la réception servent a effectuer les différentes synchronisations.
L’inconvénient majeur de ce type d’approches est la perte d’efficacité spectrale due
a 'ajout d’une séquence connue. De plus lorsque les conditions de propagation se
dégradent, il est nécessaire d’augmenter la longueur des séquences pilotes. De méme, il
faut aussi augmenter les séquences pilotes pour les systemes capables de transmettre
a des puissances d’émission plus faibles. En effet, les systemes de transmission actuels
utilisent de plus en plus un codage de canal sophistiqué et grace aux gains de codage
importants des nouvelles familles de codes correcteurs (Turbo codes, codes LDPC,
codes produits,...), les systemes sont capables de transmettre a de faibles SNR
(Signal-to-Noise Ratio) [7, 51, 61].

Une alternative a I'approche supervisée consiste a développer des techniques dites
aveugles qui ne nécessitent aucune connaissance a priori sur la valeur des symboles
transmis. On a alors un gain immédiat en termes d’efficacité spectrale mais aussi la
possibilité d’effectuer a tout instant une re-synchronisation ou de la suivre au fil des
échantillons regus : nous n’avons plus besoin d’attendre la réception des pilotes.

Nous supposons dans cette these que le récepteur connait le rythme de la transmis-
sion, c¢’est-a-dire qu’il dispose d’une horloge lui permettant d’échantillonner les signaux
au bon moment. Ainsi, le probleme de la synchronisation rythme ne sera pas abordé
dans ce document.

Nous considérons un canal a BABG (Bruit Additif Blanc Gaussien) et nous modélisons
le ki*™me échantillon recu par :

(k) = bk — to)TCTIT0) (), M
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ou b(k) désigne un symbole codé, modulé et transmis, w(k) est un bruit blanc Gaussien
et T, est le temps symbole. Le parametre ¢, est un entier positif désignant le retard
des échantillons transmis. Le but de la synchronisation trame est d’estimer ¢y,. La
variable fy désigne le résidu de porteuse du systeme et 6, est la phase introduite par
le canal de propagation.

Dans cette these nous proposons de nouvelles techniques de synchronisation
aveugles qui exploitent la structure du code correcteur d’erreurs. Nous verrons dans la
suite de ce document que ces méthodes sont tres performantes méme pour des faibles
SNR. Les objectifs de cette these se résument alors par l'estimation aveugle des trois
parametres suivants :

— l'instant de synchronisation trame ¢,
— le résidu de porteuse fy,
— le déphasage 6.

Organisation du document

Le premier chapitre de ce document traite du probleme de la synchronisation
trame. Apres avoir brievement présenté quelques méthodes classiques existantes,
nous proposons une méthode originale d’estimation de l'instant de synchronisation
trame. Cette méthode que nous désignons par la méthode du SSS (Soft Syndrome
based Synchronization) est fondée sur les propriétés du code correcteur d’erreurs, en
particulier sur sa matrice de controle de parité. En admettant quelques hypotheses,
nous démontrons que la méthode du SSS est basée sur un critere MAP (Maximum
a Posteriori). Dans ce méme chapitre, nous développons une étude théorique sur le
critere étudié et nous donnons les propriétés de la méthode du SSS. Nous démontrons
que cet algorithme de synchronisation présente de meilleures performances quand
des codes correcteurs d’erreurs ayant des matrices de controle de parité creuses sont
utilisés dans le systeme.

Le deuxieme chapitre est consacré a I'application de la méthode de synchronisation
trame du SSS a des systemes utilisant différents types de codes correcteurs d’erreurs.
Nous commencons tout d’abord par les codes LDPC définis par leur matrice de
controle de parité creuse et nous comparons les performances de notre méthode a celles
de plusieurs méthodes existant dans la littérature. Les codes convolutifs sont ensuite
examinés et les résultats des courbes de BER (Bit Error Rate) sont tres satisfaisants.
Les codes BCH et les codes produits sont traités dans la troisieme partie de ce
chapitre. Bien que ces codes correcteurs d’erreurs n’ont pas des matrices de controle
de parité creuses, nous proposons une méthode originale de synchronisation de ce type
de codes (algorithme du m-SSS pour modified Soft Syndrome based Synchronization).
Cette méthode est basée sur l'adaptation de la matrice de controle de parité a la
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séquence d’échantillons regus. Les simulations précédentes sont réalisées dans le
cas d'une modulation BPSK (Binary Phase Shift Keying). Une extension de notre
critere de synchronisation aux cas de modulations a grand nombre d’états est effectuée.

Le troisieme chapitre traite du probleme d’estimation du résidu de porteuse. Nous
supposons dans ce chapitre que I'instant de synchronisation trame a été correctement
estimé et qu’un résidu de porteuse est présent dans le systeme. Dans la premiere partie
de ce chapitre, nous considérons le cas d'un canal de transmission a déphasage connu au
récepteur et nous proposons une nouvelle méthode d’estimation du résidu de porteuse.
Cette technique que nous appelons technique du C-SFM (CFO estimation-Syndrome
Function Minimization), est fondée sur le calcul et la minimisation d’une fonction
du LLR (Log-Likelihood Ratio) du syndrome du code correcteur d’erreurs. Dans la
seconde partie du chapitre, nous supposons qu'un déphasage inconnu est introduit par
le canal et nous appliquons la méthode du C-SFM pour estimer le résidu de porteuse
du systeme. Nous démontrons que cette méthode est capable d’estimer le résidu de
porteuse du systeme indépendemment de la présence de ce déphasage inconnu. Les
résultats des simulations ont montré que la méthode du C-SFM est tres efficace et
ses performances dépassent largement celles d'une méthode classique d’estimation du
résidu de porteuse.

Dans le quatrieme chapitre de ce mémoire, nous considérons le probleme d’estima-
tion du déphasage introduit par le canal de transmission. Nous supposons tout d’abord
que l'instant de synchronisation trame et le résidu de porteuse sont connus par le
récepteur et nous proposons deux techniques d’estimation aveugle du déphasage. Ces
techniques sont basées sur le méme concept étudié tout au long de cette these et
qui se résume par le calcul des fonctions du LLR du syndrome du code correcteur
d’erreurs. La premiere technique désignée par la méthode du SFR (Syndrome Func-
tions Ratio) calcule une expression analytique de 'estimée du déphasage alors que la
deuxieme (méthode du P-SFM pour Phase estimation-Syndrome Function Minimiza-
tion) est basée sur la minimisation d’une fonction de cott. Celle-ci présente de tres
bonnes performances et surpasse plusieurs méthodes existantes. Quand le résidu de
porteuse et le déphasage sont tous les deux inconnus, estimer tout d’abord le résidu de
porteuse par l'algorithme du C-SFM puis le déphasage par le P-SFM, aboutissent a de
tres bons résultats.
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Chapitre 1

Synchronisation trame aveugle sur
canal GGaussien

E chapitre traite du probleme de la synchronisation trame aveugle sur canal Gaus-

sien. Nous commencons tout d’abord par un état de ’art qui présente brievement
quelques méthodes de synchronisation trame proposées dans la littérature. Ensuite,
nous proposons une nouvelle technique de synchronisation trame aveugle appliquée
sur un canal Gaussien et basée sur le calcul du LLR du syndrome du code correc-
teur d’erreurs utilisé dans le systeme de transmission. Cette méthode est fondée sur
un critere MAP (Maximum A Posteriori) qui maximise la probabilité qu'une position
d’un échantillon donné correspond au bon moment de synchronisation, sachant le si-
gnal requ. La procédure de maximisation de cette probabilité est effectuée par le biais
d’une fenétre glissante posée sur la séquence d’échantillons recus. Une étude théorique
du critere de synchronisation introduit est ensuite effectuée. Cette étude permet de
trouver les distributions de probabilité de ce critere de synchronisation et de calcu-
ler des équations analytiques des probabilités de fausse synchronisation. Finalement,
nous déterminons les propriétés de la méthode de synchronisation proposée et nous
démontrons que cette nouvelle technique est plus performante quand les codes correc-
teurs d’erreurs utilisés dans le systeme de communication ont des matrices de controle
de parité creuses, c’est-a-dire des matrices contenant un grand nombre de zéros.
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1.1 Etat de ’art

La croissance du nombre de services nécessitant des transmissions sans fils a été

phénoménale lors des dix dernieéres années. Afin d’améliorer la qualité de la trans-
mission, le codage du canal doit étre utilisé. A la réception, pour pouvoir décoder la
séquence d’échantillons recus, le décodeur doit étre capable de trouver le début d’un
mot de code. C’est ce que I'on appelle la synchronisation trame.
Traditionnellement, la synchronisation trame est réalisée par l'insertion dans la
séquence envoyée d'une séquence de bits connue au récepteur. Cette séquence, appelée
séquence d’apprentissage, est détectée a la réception en passant les échantillons recus
par le biais d'un corrélateur [4]. La conception et 'optimisation des séquences d’ap-
prentissage ont été traitées dans plusieurs travaux de recherche comme dans [25, 66].

Méthode de synchronisation de Massey

En 1972, Massey a décrit une regle de décision optimale pour la localisation de
la position de synchronisation sur un canal BABG (Bruit Additif Blanc Gaussien).
Il a démontré que 'ajout d'un terme correcteur a la sortie du corrélateur améliore
les performances du systeme. Selon Massey, la méthode optimale d’estimation de la
position de synchronisation choisit la position ¢ qui maximise la valeur de :

~
—_
~
—_

S=» skyr(k+t)—>» f(r(k+1)), (1.1)

=~
I
il

ou L désigne la taille de la séquence d’apprentissage, s(k) est un symbole appartenant
a cette séquence, et r(k) est un échantillon requ. f est une fonction définie par :

2V Ex
No

No
2V E

ou Ny est la densité spectrale de puissance monolatérale du bruit BABG et Ej
est Iénergie par symbole. Notons que le 1¢ terme de (1.1) n’est autre que linter-
corrélation entre les échantillons recus et les symboles de la séquence d’apprentissage,
alors le 2°™¢ terme est le terme correcteur. L’algorithme de synchronisation de Massey
est utilisé comme référence pour plusieurs méthodes de synchronisation.

fz) = ); (1.2)

log cosh(

Le travail de Massey a été étendu dans [48], ou les auteurs décrivent la synchroni-
sation optimale suivant une régle de MV (Maximum de Vraisemblance) et proposent
une approximation pour des SNR élevés. Afin d’améliorer la performance du systeme,
Robertson propose dans [62] de tirer avantage de la structure du code correcteur
d’erreur utilisé dans le systeme et de traiter la synchronisation conjointement avec
le décodage. Ce travail a inspiré plusieurs auteurs comme ceux de [9] qui proposent
un algorithme de synchronisation a complexité réduite, qui prend lui aussi avantage
de la sortie souple du décodeur. Plutot que de placer les symboles de la séquence
d’apprentissage dans une entéte séparée, les auteurs de [31] proposent de les placer
parmi les données et de les coder par un codeur convolutif ou un codeur turbocode.
Dans [32], une approche unifiée a la synchronisation est décrite dans laquelle les
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échantillons observés sont modélisés comme étant la sortie d’une chaine de Markov
corrompue par du bruit additif blanc Gaussien.

Afin d’obtenir de bonnes performances a des faibles SNR, les méthodes tradition-
nelles de synchronisation sont contraintes d’augmenter la taille de la séquence d’ap-
prentissage. Ceci réduit 'efficacité spectrale de la transmission surtout quand des codes
correcteurs d’erreurs de petite taille sont utilisés. Pour cela, nous nous intéressons dans
nos travaux a de nouvelles méthodes de synchronisation aveugle qui sont capables de
synchroniser sans le rajout d’aucune séquence d’apprentissage. Un schéma de synchro-
nisation aveugle a été proposé dans [53], ol les auteurs présentent des algorithmes de
synchronisation trame, synchronisation rythme et estimation du déphasage, et ceci sui-
vant une procédure itérative en examinant les LLR des symboles a la sortie du décodeur.
En 2005, Houcke et Sicot ont breveté une technique de synchronisation aveugle ap-
pliquée dans le cas d’un canal binaire symétrique [28]. Elle a été présentée dans [29]
puis dans [45]. Cette méthode de synchronisation est présentée ci-dessous.

1.1.1 Meéthode de synchronisation du HSS

La méthode de synchronisation aveugle que nous décrivons dans ce paragraphe est
applicable pour des systemes utilisant des codes correcteurs d’erreurs. Pour cela, il est
indispensable de donner les définitions suivantes :

Définitions
Soit un code correcteur d’erreurs de rendement

rR="t
nC
ou ny désigne la dimension du code et n, sa longueur. Pour ce code, il est souvent
possible de trouver sa matrice de controle de parité H de dimension n, X n., ou n, =
n. — by représente le nombre d’équations de parité. L’ensemble de tous les mots de code
appartenant au meéme systeme codé est défini par :

C={c:cH" =0}, (1.3)

ou T désigne la transposition et ¢ est un mot de code émis par le codeur. En utilisant
la propriété d’orthogonalité de la matrice de controle de parité avec les mots de code,
nous définissons la quantité s, appelée syndrome d’erreur, par :

s=yH" =(c+e)H" =eH", (1.4)

ol y est un mot de code recu et e est un mot dont les symboles non nuls représentent les
erreurs. Le syndrome s est nul si, et seulement si, y est un mot de code. Un syndrome
non nul indique la présence d’erreurs. Notons toutefois quun syndrome nul ne signifie
pas nécessairement ’absence d’erreurs car le mot y peut appartenir a l’ensemble des
mots de code tout en étant différent de c.
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Position de synchronisation

So=[so1) ... 1Se(Kn)

Syndrome calculé & partir de Wy
|

2(to+1) ... 2(Kn.+ l)l ! 2(N)

Si= [0y L Sikny)

Syndrome falculé & partir de Wy
I

z(1) z(1) ... z(tg +1) . 2(Kne +1o)] ... 2(N)
Sip = o Sy (Kny)
Syndrome calculé a partir de Wy,
Figure 1.1 — Principe de la méthode de synchronisation trame aveugle

Algorithme du HSS (Hard Syndrome based Synchronization)

Soit
z=[z(1),...,2(N)] (1.5)

la séquence de N échantillons regus ayant des valeurs binaires (0 ou 1). Cette séquence
est retardée de ty bits par rapport a la séquence initialement transmise et le but de
la synchronisation trame est d’estimer le retard t;. On suppose dans la suite de ce
mémoire que l'instant de synchronisation t; est un entier appartenant a l'intervalle
[0, n. — 1]. Introduisons maintenant la séquence Wy, extraite de la séquence z.

W, = [2(t),...,2(t + Kn.— 1)]. (1.6)

Appelons W, la fenétre de synchronisation. C’est une fenétre glissante de taille Kn,.,
ou l'indice t représente sa position sur la séquence z et K est un entier positif différent
de 0. Wy peut étre divisée en K blocs de longueur n. chacun. A chaque position de la
fenétre de synchronisation et pour chacun des K blocs contenus dans cette fenétre, on
calcule le syndrome correspondant, qui est un vecteur de n, éléments. Chaque élément
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du syndrome est calculé en utilisant une équation de parité définie par une ligne de la
matrice de controle de parité H. A la position de synchronisation, la probabilité d’avoir
une équation de parité vérifiée est plus grande qu’a une position de non synchronisation.
Ceci est du au fait qu’a la position de synchronisation, le bloc testé correspond a un
mot de code valide qui est corrompu uniquement par le bruit du canal, alors qu’a une
position de non synchronisation et méme en absence de bruit, le bloc se trouvant dans
la fenétre de synchronisation n’est pas un mot de code.

Une fois tous les éléments des syndromes calculés, on forme le vecteur :

S, = [S,(1), ..., S, (Kn,)]. (1.7)

La figure 1.1 montre trois séquences différentes de Wy correspondant a ¢t =0, 1 et tg.
Ayant trouvé Sy, le vecteur des syndromes, nous évaluons ¢(t) qui désigne le nombre

d’éléments non nuls dans Sy :
Kny

p(t) = Silk). (1.8)

En répétant cette procédure pour n,. valeurs successives de t et en remarquant qu’a la
position de synchronisation le nombre d’éléments non nuls dans le syndrome (nombre
d’erreurs) doit étre minimal, I'instant de synchronisation trame est estimé par la valeur
de ¢ minimisant ¢ :

trss = argmin (). (1.9)

t=0,...,nc—1

La méthode présentée dans ce paragraphe et qui sera désignée dans la suite de ce
document par I'algorithme du HSS (Hard Syndrome based Synchronization), est basée
sur le calcul de valeurs fermes du syndrome. Malheureusement, le calcul de telles valeurs
entraine inévitablement une perte d’information. Il est donc naturel d’essayer de tirer
parti de cette information et la facon la plus courante de le faire consiste a calculer les
LLR des éléments du syndrome a partir du signal requ. Une méthode de synchronisation
aveugle basée sur ce concept est présentée dans le paragraphe suivant.

1.1.2 Meéthode de synchronisation de Sun et Valenti

Dans la suite de ce document et sauf indication contraire, nous considérons le cas ou
I’émetteur transmet une séquence binaire de mots de code. Les bits de cette séquence
sont modulés par une BPSK (Binary Phase Shift Keying) et le canal de propagation
considéré est un canal BABG.

Soit b(k) = 41 le k™ symbole codé et modulé & étre transmis. A la réception et en
supposant que le résidu de porteuse et le déphasage sont connus au récepteur, le ke
échantillon regu s’écrit sous la forme :

r(k) = bk —to) + w(k), (1.10)

ot w(k) désigne un échantillon de bruit blanc Gaussien de variance 0. La séquence de
N échantillons recus s’écrit sous la forme :

r=[r(1),...,7(N)]. (1.11)
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to échantillons  n. échantillons du mot de code N —n.—tg
de bruit a synchroniser échantillons de bruit
Figure 1.2 — Structure du tampon considéré par Sun et Valenti pour effectuer la

synchronisation trame.

Dans ce contexte de canal Gaussien, une méthode de synchronisation trame aveugle a
été récemment proposée par Sun et Valenti [63, 64]. Cette méthode est appliquée a des
systemes utilisant des turbocodes comme codes correcteurs d’erreurs et est basée elle
aussi sur les propriétés des matrices de controle de parité de ces codes. Cette technique
de synchronisation aveugle est jugée optimale par ses auteurs. Cependant, ce n’est pas
le cas comme nous le verrons au paragraphe 1.2.1. Dans un premier temps, nous nous
contentons de décrire la méthode telle qu’elle a été proposée par ses auteurs.

Sun et Valenti supposent que le mot de code a synchroniser est entouré par des
échantillons de bruit non codés et leur but est d’estimer I'instant de la synchronisation
trame qui est défini comme étant la position a partir de laquelle les échantillons regus
correspondent a des symboles codés. Considérons un tampon de taille N échantillons
prélevé du signal recu. La structure de ce tampon est schématisée par la figure 1.2.

Afin d’estimer la position de synchronisation trame, le synchroniseur examine deux hy-
potheses : I'hypothese Hy qui suppose un état de non synchronisation et I’hypothese H;
indiquant une bonne position de synchronisation. L’instant de synchronisation trame
est ainsi estimé suivant un estimateur MAP (Maximum a Posteriori) qui maximise la
probabilité qu’'une position ¢ correspond au bon moment de synchronisation, sachant
le signal re¢u. En d’autres termes, on maximise la probabilité a posterior: suivante :

Prit/r],t € [0,n. — 1], (1.12)

ou t est une position possible de I'instant de synchronisation ty. A chaque bloc contenu
dans le tampon utilisé pour la synchronisation, les auteurs calculent la somme des LLR
des éléments du syndrome en la décrivant par un processus aléatoire e(t). Ce processus
suit les distributions de probabilité suivantes :

e(t) ~ N(0,kn,m.) t # to (1.13)
et e(t) ~ N(n.me, sn.m.) t=t, (1.14)

ou k est un coefficient supérieur a 2 décrivant la dépendance des éléments du syndrome.
Ce coefficient est directement relié au nombre d’éléments non nuls dans les colonnes de
la matrice de controle de parité du code correcteur d’erreurs. La variable m, représente
la moyenne du LLR d'un élément de syndrome. Selon [64], le synchroniseur trame
calcule la fonction suivante :

A(t) [ Z LZ)Q _ Z r(i)Q . (6(t) — nrmc)2‘ (115)

202 , 202 2KM, M,
=1 i=t+nc+1

Les deux premiers termes dans (1.15) sont dus aux échantillons de bruit qui se trouvent
au début et a la fin du tampon et qui entourent le mot de code a synchroniser. Le
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troisieme terme consiste a calculer, a chaque position ¢, la variable e(t) et de la comparer
a la moyenne de e(ty) pour pouvoir juger si 'on est en présence d’une position de
synchronisation ou non.
Selon Sun et Valenti, I'estimée optimale de I'instant de synchronisation est obtenue
par :

tgy = argmax {A(t)}. (1.16)

t=0,...,nc—1

Remarquons que la détermination du critere de synchronisation dans (1.31) nécessite
la connaissance de k et m.. Ces coefficients dépendent de la constitution de la matrice
de controle de parité du code correcteur d’erreurs et leur calcul est indispensable avant
d’appliquer la procédure de synchronisation. Cependant, bien que la valeur de m, peut
étre obtenue par simulations, aucune procédure n’a été proposée pour le choix de k.

1.2 Méthode proposée de synchronisation aveugle
basée sur un critere de Maximum a Posteriori

- Algorithme du SSS

Nous proposons dans ce paragraphe une nouvelle méthode de synchronisation trame
aveugle qui a été inspirée par la méthode de synchronisation présentée dans le para-
graphe 1.1.1 et qui est tres proche de celle présentée dans le paragraphe 1.1.2. Dans
notre étude, nous considérons le cas général ou le bloc que nous cherchons a synchroni-
ser est situé entre des échantillons quelconques qui sont souvent des échantillons codés,
modulés et bruités provenant d’autres mots de code transmis.

Nous démontrons dans la suite que la technique de synchronisation que nous propo-
sons est elle basée sur un critere MAP qui maximise (1.12) mais nous verrons que notre
critere final de synchronisation est différent de celui proposé par Sun et Valenti. En
effet, pour pouvoir confirmer qu'une position ¢ de la fenétre de synchronisation est la
bonne position de synchronisation, nous devons vérifier que le bloc transmis a cette
position est un mot de code valide et que tous les autres blocs correspondants
aux (n. — 1) positions restantes ne le sont pas. Comme nous l'avons déja men-
tionné précédemment, la maniere la plus simple pour vérifier si un bloc donné est un
mot de code ou non est de calculer son syndrome a partir de la matrice de controle de
parité du code. Pour la méme raison que celle donnée dans le paragraphe 1.1.2, nous
calculons le LLR du syndrome et ceci a partir des LLR des échantillons recus.

Notons que le principe de la fenétre glissante de taille Kn, symboles déja introduit
dans le paragraphe 1.1.1 est aussi utilisé dans la méthode de synchronisation que nous
proposons. Comme nous considérons que la position de synchronisation ¢y, peut prendre
n’importe quelle valeur entiere inférieure a n., nous devons faire passer la fenétre de
synchronisation sur n. positions possibles sur la séquence d’échantillons regus. L’étude
de tous les blocs contenus dans ces n. positions nous permet de décider si une position
donnée correspond a la bonne position de synchronisation ou non. Pour des raisons de
simplicité et sauf indication contraire, nous supposons dans la suite de ce document
que K = 1. C’est-a-dire que la fenétre de synchronisation utilisée contient un seul bloc
de longueur n,. bits.
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Soit maintenant (¢) le LLR du syndrome calculé a la position ¢ de la fenétre de
synchronisation.

Pr{[Si(1),. ... Sy(n,)] %0}) :1Og(1—Pt), (1.17)

(t) = log (pr[[st(l), -5 Si(n,)] = 0]

ou S;(k) désigne la valeur d'un élément du syndrome et P; est la probabilité que tous
les éléments du syndrome soient nuls.
Nous supposons dans la suite que les éléments du syndrome sont tous indépendants. La
validité de cette hypothese est discutée plus loin dans ce chapitre. Dans ces conditions,
la probabilité P, s’écrit sous la forme :

P, = Pr([Si(1),...,8:(n,)] =0] = H Pr[S;(k) = 0]. (1.18)

Soit L(S(k)) = log (%) le LLR du k*™° éément du syndrome,

PriS,(k) = 0] = (1.19)

1+ exp (L(St(k)) '

En utilisant (1.17),(1.18), (1.19) et ayant H (1+eXp <L(St(k)))) largement supérieur

k=1
a 1, le LLR du syndrome s’écrit sous la forme :

P(t) = ilog (1 + exp (L(St(k))>) (1.20)

Maximiser (1.12) revient donc a minimiser (1.20). Ainsi, l'instant de synchronisation

trame est estimé par :
to = argmin {¢(t)}. (1.21)

t=0,...,nc—1

Pour des raisons de simplification, (1.20) peut étre approximée par :
o(t) = > L(Si(k)). (1.22)
k=1

Remarquons aussi que (1.22) est équivalente a définir le LLR du syndrome par :

B Pr([Sy(1) =1,...,8(n,) =1]]
#t) = log ( PrIS(. - Sl = 0] ) (1.23)

Cette définition dans (1.23) s’interprete comme étant le cas extréme : soit toutes les
équations de parité sont vérifiées soit aucune ne 1’est.

Finalement, la méthode proposée de synchronisation trame aveugle estime la position
de synchronisation par :

ty = tzargmir;{dt)}. (1.24)

0,...,n¢
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Pour pouvoir estimer l'instant de synchronisation comme proposé ci-dessus, nous de-
vons trouver une équation analytique du LLR des éléments du syndrome. En remar-
quant qu'un élément de syndrome n’est rien d’autre que la somme modulo 2 de bits
et en s’inspirant par l'algorithme de décodage des codes LDPC [44], nous écrivons
L(S;(k)) sous la forme :

L(Sy(k)) = (—1)"*! atanh (ﬁtanh (@)) (1.25)

(i) = —r(i) (1.26)

est le LLR du ™ échantillon recu et o2 est la variance du bruit. uy, et k; représentent
respectivement le nombre d’éléments non nuls dans la k¢ ligne de la matrice de
controle de parité du code et la position du ;™ élément non nul dans cette k*™e
ligne.

Selon [26], une approximation de (1.25) est donnée par :

Uk

L(Si(k)) = (—1)“k+1(Hsz‘gn(f(t+ k;j))) min |7 (¢ + ky)]. (1.27)

le ]:17---7uk
Ayant 7(i) proportionnel & r(i) et en supposant la variance du bruit constante durant
une transmission, 7(t 4+ k;) peut étre remplacée par r(t + k;) dans (1.27). De cette
maniere, aucune information a priori concernant le canal BABG n’est exigée [13].
L(S;(k)) et ¢(t) sont alors proportionnels a :

E(St(k)) = (—1)“’“+1<Hsign(r(t+kj))) min |7 (t+ k)| (1.28)

J=1,..,uk
J=1

et o(t) = L(Si(k)). (1.29)

k=1

Dans la suite de ce document, la méthode de synchronisation trame aveugle que nous
proposons dans ce paragraphe sera désignée par l'algorithme du SSS (Soft Syndrome
based Synchronization). Cette méthode estime I'instant de synchronisation trame par :
tsss = aggmin {o(t)}. (1.30)
=0,...,nc—
En comparant (1.29) et (1.8), nous observons la grande ressemblance entre la méthode
du HSS et celle du SSS. La premiere minimise la somme des éléments du syndrome alors
que la deuxieme revient a minimiser la somme des LLR des éléments du syndrome.
Rappelons que I'étude effectuée dans ce paragraphe a été faite dans le cas d’une fenétre
de synchronisation contenant K = 1 bloc. Pour une fenétre de synchronisation conte-
nant un nombre de blocs K > 1, il suffit de remplacer n, par Kn, dans (1.29) puis
estimer l'instant de synchronisation comme indiqué dans (1.30).
Notons que la méthode de synchronisation proposée dans ce paragraphe a fait 'objet

d’une publication dans la revue IEEE Transactions on Communications [37] et dans la
conférence EUSIPCO 2007 [34].
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Figure 1.3 — Validation des approximations effectuées dans le critere de synchro-
nisation du SSS.

Validation des approximations effectuées dans le critere de synchronisation

Dans la méthode de synchronisation que nous venons de présenter (algorithme du
SSS), nous avons effectué plusieurs approximations avant d’atteindre le critére final de
synchronisation. La validité de ces approximations est vérifiée sur la figure 1.3. Sur
cette figure, nous avons appliqué la méthode de synchronisation sur un code LDPC de
longueur n, = 512 bits, rendement R = 0.5 et ayant up = 5 éléments non nuls dans
chaque ligne de sa matrice de controle de parité. Les courbes tracées correspondent
a la probabilité de fausse synchronisation et sont obtenues en estimant l'instant de
synchronisation par les estimateurs correspondant respectivement a (1.21), (1.24) et
(1.30). Sur cette figure, nous observons que les trois criteres de synchronisation donnent
a peu pres les mémes résultats de synchronisation. Une différence de moins de 0.1 dB
est détectée entre les estimateurs de (1.24) et (1.30), et de moins de 0.3 dB entre ceux de
(1.21) et (1.30), ce qui vérifie la validité de ces approximations. Cependant, I’estimateur
(1.30) ne contient aucun calcul d’exponentiel et ne nécessite pas la connaissance de la
variance du bruit. Pour cette raison, notre critere de synchronisation utilisé dans la
suite de ce document est basé sur (1.30).
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Figure 1.4 — Distributions de probabilité de ¢ aux positions non synchronisées et
synchronisée, pour un code LDPC de taille 512 bits et & E, /Ny = 0 dB.

1.2.1 Comparaison avec la méthode de synchronisation de Sun
et Valenti

Nous effectuons dans ce paragraphe une comparaison avec la méthode de synchro-

nisation de Sun et Valenti présentée dans le paragraphe 1.1.2 de ce chapitre. Dans
[64], les auteurs affirment avoir développé une méthode optimale de synchronisation
trame aveugle, basée sur un critere MAP. Cependant, nous montrons dans la suite de
ce paragraphe qu’ils ont oublié un terme important dans I’expression de la probabilité
a posteriori, ce qui donne un estimateur MAP erroné.
Rappelons que [64] traite le cas d'un mot de code situé entre des échantillons de bruit
(échantillons non codés ni modulés) et le but est de déterminer le début de ce mot
de code. Par contre, la méthode du SSS proposée dans le paragraphe 1.2 est appli-
cable dans le cas général ou le mot de code a synchroniser peut étre situé entre des
échantillons codés, modulés et éventuellement bruités. Dans ce contexte d’étude, le
critere de Sun et Valenti de (1.15) que I'on cherche & maximiser devient :

Ay = W= neme)” (1.31)

2KM, M,
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Remarquons que la variable e(t) calculée dans le critére de Sun et Valenti est inverse-
ment proportionnelle & la variable ¢(t) de notre critére. Ainsi, maximiser (1.31) revient
a minimiser la distance : R

A'(t) = (¢(t) — nemy, )7, (1.32)
Il est clair que notre méthode de synchronisation et celle de Sun et Valenti sont basées
sur des criteres qui se ressemblent beaucoup. Par contre, la méthode proposée par
Sun et Valenti présente un inconvénient majeur. En effet, afin d’estimer la position de
synchronisation, les auteurs examinent seulement le cas ou qg(t) a une position ¢ suit
la méme distribution de probabilité que celle a la position synchronisée, sans vérifier
que les autres g?)(i)i# correspondants aux autres (n. — 1) positions testées suivent la
distribution de qg a une position non synchronisée. En d’autres termes, comparer les
variables qg a la moyenne de qg(to) n’est pas suffisant pour garantir une estimation
optimale de .
Afin d’expliquer plus clairement notre point de vue, nous avons tracé sur la figure 1.4
les distributions de probabilité de qg aux positions non synchronisées et synchronisée.
Nous avons testé un code LDPC de taille 512 bits, ayant 5 éléments non nuls dans
chaque ligne de sa matrice de controle de parité et les courbes ont été tracées a un
Ey/No = 0 dB. A partir de cette figure, prenons I'exemple suivant : supposons qu’a
une position t; # ty, nous avons qg(t) = —17, tandis qu’a la position de synchronisation
ty = to, g?)(tg) = —42. Afin d’estimer le bon moment de synchronisation trame et ayant
la moyenne n,my;, = —25, l'estimateur de Sun et Valenti selon (1.32) va calculer les
distances :

N(t) = (o(t) —nymy,)* = 64
et N'(ty) = (L) — npmy,)? = 289.

Comme A'(t;) < A'(t2), la méthode de Sun et Valenti va commettre une erreur de
synchronisation et choisir ¢; comme l'instant de synchronisation trame. Par contre,
notre méthode va directement comparer ¢(t1) et @(ts) : ayant ¢(ty) < é(t1), on
estime l'instant de synchronisation trame par ty, ce qui est équivalent a une bonne
synchronisation.

L’exemple ci-dessus illustre le fait que la méthode présentée par Sun et Valenti ne
donne pas la meilleure estimation de la position de synchronisation. Ceci est aussi
vérifié par simulations dans le chapitre suivant.

1.3 Etude théorique des criteres de synchronisa-
tion et équations analytiques des probabilités
de fausse synchronisation

Les performances des algorithmes de synchronisation trame sont mesurées en
évaluant la probabilité de fausse synchronisation en fonction du rapport entre 1’énergie

binaire et la densité spectrale de puissance de bruit (Fj,/Ny). Dans ce paragraphe, nous
exprimons analytiquement les probabilités de fausse synchronisation. La méthode du
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HSS présentée dans le paragraphe 1.1.1 est d’abord étudiée. Pour cette méthode, nous
trouvons les distributions de probabilité des variables associées et nous donnons une
équation analytique de la probabilité de fausse synchronisation. Une étude similaire est
ensuite effectuée pour la méthode du SSS que nous venons de proposer au paragraphe
1.2.

Les distributions de probabilité impliquées dans les techniques de synchronisation
étudiées peuvent servir a définir de nouveaux criteres de synchronisation. En effet,
ayant ces lois de probabilité, nous fixons un niveau de confiance pour lequel nous cal-
culons un seuil de synchronisation. Ainsi, au lieu de tester toutes les positions possibles
pour trouver QAS (ou ¢) minimal, nous admettons que la solution de notre probleme se
trouve au premier ¢ (ou @) inférieur a ce seuil. En procédant de cette maniere, le
temps de calcul nécessaire pour l'estimation de l'instant de synchronisation pourrait
étre réduit.

1.3.1 Algorithme du HSS

Rappelons que la méthode de synchronisation du HSS présentée dans 1.1.1 estime
I'instant de synchronisation comme étant la position de la fenétre de synchronisation
pour laquelle la valeur de ¢(t) définie par (1.8) est minimale. Si & la position de syn-
chronisation le critére ¢(tg) n’a pas une valeur minimale comparée aux autres positions
de la fenétre de synchronisation, on commettra alors une erreur de synchronisation.
Désignons par Pp,, . la probabilité de fausse synchronisation. Elle s’écrit sous la forme :

Pryss = Prie(to) > min - o(t)] (1.33)
Pour pouvoir calculer cette probabilité, il faut déterminer les distributions de probabi-
lité que suivent p(ty) et ©(t)i=o,...no—1,1t0-
Aux positions de non-synchronisation (i.e t # ty), le bloc contenu dans la fenétre de
synchronisation contient des symboles quelconques (qui ne forment pas forcément un
mot de code). Dans ce cas, une équation de parité a une probabilité de 1/2 d’étre
vérifiée. Ainsi, chaque élément de syndrome S;(k) est une variable aléatoire de Ber-
noulli de parametre 1/2.
A la position de synchronisation, Sy, (k) suit une distribution de Bernoulli de parametre
Pr OU py représente la probabilité que Sy, (k) soit égal a 1. C’est la probabilité d’avoir
un nombre impair d’erreurs parmi les uy bits vérifiant la k™€ équation de parité.

Luk—l

b= Pr(S,) =1] = Y ( " )pzlﬂu—pe)uﬂ“, (1.34)

P 20+1

ou p, est la probabilité d’erreur du canal. (Z) désigne le nombre de combinaisons de k
éléments parmi n et |x| est la partie entiere de .

Supposons que les éléments du syndrome sont indépendants entre eux. Nous verrons
dans le paragraphe 1.4 de ce chapitre que la validité de cette supposition est liée au
nombre d’éléments non nuls dans la matrice de controle de parité du code et a la
longueur du code. Elle est d’autant plus valide que la matrice de controle de parité est
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creuse et le code correcteur d’erreurs est long. En supposant que u; est constant pour
toutes les lignes de H, nous avons p, = p Vk. La variable aléatoire ¢, qui est la somme
des n, éléments du syndrome, suit alors une distribution Binomiale :

p(t) ~ B(n,1/2)  t#t (1.35)
et @(t)) ~ B(n,p). (1.36)

Ayant calculé les distributions de probabilité ci-dessus, nous démontrons que 1’équation
analytique de la probabilité de fausse synchronisation s’écrit :

Ppygs =1— {nzl ((Zr)pk(l — p)rk nz <g))rl (1.37)

k=0 j=k+1

La preuve détaillée de (1.37) est donnée en Annexe A.

1.3.2 Algorithme du SSS

Une étude similaire a celle que nous avons faite dans le paragraphe précédent est
maintenant effectuée pour la technique du SSS décrite dans le paragraphe 1.2 de ce
chapitre. Nous commencons tout d’abord par trouver les distributions de probabilité de
notre critére de synchronisation qg(t) pour t = tq et t # to. Ensuite, nous en déduisons
une équation analytique de la probabilité de fausse synchronisation.

Distributions de probabilité
L’équation (1.28) peut s’écrire sous la forme :
L(Si(k)) = Xu(k)Yi(k), (1.38)

ou
U,

Xi(k) = (—1)“’“+1<Hsign(r(t + kj))) = 25,(k) — 1 (1.39)

j=1
est la valeur modulée de I’élément de syndrome S;(k) et

Yi(k) = min |r(t+ k;)| (1.40)

J=1,...;uk

est sa fiabilité. En utilisant les notations ci-dessus, (1.29) s’écrit :

Ny

30) = SO LISK)) = S8 (k) — 1Yilh). (1.41)

k=1

Supposons maintenant que les éléments du syndrome sont tous indépendants. En ap-
pliquant le théoreme de la limite centrale, ¢(t) suit une distribution Gaussienne :

~

o(t) ~ N(n,my,n,07), (1.42)
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Figure 1.5 — Vérification que les é(t) simulées suivent des distributions Gaussiennes

oll Ty et o2 représentent respectivement la moyenne et la variance de L(S;(k)).
Pour t # ¢, :
Pr[Si(k) = 0] = Pr[Si(k) =1] = 1/2, (1.43)

indépendemment des valeurs des échantillons regus. On en déduit que Si(k) et Y;(k)
sont indépendants, ce qui donne :

my = E[L(S(K)] = E[X.(k)Yi(k)] = E[25,(k) — 1E[Y;(k)] = 0
et of = wvar[L(S;(k))] = E[Y;(k)?.

Pour t = ty, le signe d'un élément du syndrome dépend seulement de la présence d'une
erreur. Dans ce cas, Sy, (k) et Yy, (k) ne sont plus indépendants. Ainsi, le calcul de
la moyenne my, et la variance o7, de L(S,,(k)) nest plus si simple & effectuer. Nous
proposons dans le paragraphe A.2 de I’Annexe A une démarche possible pour calculer
my, et og,.

En résumé :

o(t) ~ N(O,ma7)  t#to (1.44)
et o(ty) ~ N(nymy,n.o?). (1.45)

Pour valider I'hypothese que les variables gZA)(t) suivent des Gaussiennes, nous avons
tracé les fonctions de densité de probabilité des gZA)(t) obtenues par simulations et nous
les avons comparées avec les courbes exactes des densités de probabilité de Gaussiennes.
Le code sur lequel nous avons effectué ces tests est un code LDPC de taille n. = 512
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bits, rendement R = 0.5 et ayant ux = 5 éléments non nuls dans chaque ligne de H.
Les résultats obtenus sont présentés sur la figure 1.5, ou le E,/Ny est égal a 0 dB.
Les densités de probabilité simulées collent bien avec celles théoriques et ceci pour
les deux cas, synchronisé et non synchronisé. Notre hypothese sur les distributions de
probabilité de ¢f(t) est donc vérifiée pour ce type de code.

Expression analytique de la probabilité de fausse synchronisation

Le critere de synchronisation de la méthode du SSS étant basé sur (1.30), la proba-
bilité de fausse synchronisation s’écrit sous la forme a :

Progs =1—=Pr[_ min _ (t) > o(to)] (1.46)

Soit X une variable aléatoire qui suit une distribution normale A(0,1). Comme ¢(to)
suit la distribution N (n,my,, n.o7,), (1.46) s’écrit :

~

Pryge =1 — Pr[t:()wfgcizllvtﬁo o(t) > /00 X + nrmto] (1.47)

En conditionnant sur X on aura :

Pryoe =1 _/ Pr[  min  $(t) > Vnote® X + nemg | X = 2] fx(r)de (1.48)

~ t=0,...,ne—1,t#tg

ou fx est la densité de probabilité de X. Les variables é(t)tzo,,,mc,l,t#o étant
indépendantes et suivant la méme distribution de probabilité, on a :

0o Ne—1
PFSSS = 1- / H Pr [Qg(t) >/ nrafox + nrmto]fX(-T)dx

X t=0,t#to
= 1= /Oo (Pr[o(t) > \/TTUtZOx%—nTMtO])nﬁlfx(m)dx. (1.49)

Nous introduisons maintenant la fonction Q(«) qui est souvent utilisée dans les com-
munications numériques. Elle est appelée fonction () et est définie par :

R
Q(a)zﬁ/) e zdx. (1.50)

Ayant qg(t) ~ N(0,n,.0%), I'expression analytique de la probabilité¢ de fausse synchro-
nisation devient :

o0 o2 nr
Ppygs =1— / Qn671< tg'r + th())fX(x)dx- (1.51)
s o7 o7
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Figure 1.6 — Validation de I’étude théorique de I’approche HSS.

1.3.3 Validation de I’étude théorique des algorithmes HSS et
SSS

Afin de valider I’étude théorique effectuée pour les deux méthodes du HSS et SSS,
nous comparons dans ce paragraphe les résultats théoriques a ceux des simulations.
Pour cela, nous considérons deux codes LDPC de longueur n,. = 511 bits, de rende-
ment R = 0.7, qui different seulement par la composition de leur matrice de controle
de parité : Code I (respectivement II) a 4 ( respectivement 10) éléments non nuls dans
chaque ligne de sa matrice de controle de parité. Bien que Code I ne soit pas un code
LDPC puissant en termes de minimisation du BER, nous I'avons utilisé dans cette si-
mulation pour illustrer un code ayant les éléments du syndrome presque indépendants
et ceci pour pouvoir valider nos résultats théoriques qui ont été effectués dans le cas
d’éléments du syndrome indépendants. Les courbes correspondant a 1’étude théorique
sont obtenues en générant des variables aléatoires suivant les mémes distributions de
probabilité de (1.35) et (1.36) pour 'algorithme du HSS et de (1.44) et (1.45) pour le
SSS, puis en calculant la probabilité de fausse synchronisation.

Les résultats théoriques et simulés des deux approches HSS et SSS sont affichés res-
pectivement dans les figures 1.6 et 1.7 ou sont tracées les courbes de probabilité de
fausse synchronisation en fonction du rapport Fj,/Ny. Il est clair sur ces figures que les
résultats théoriques et simulés sont tres proches. Pour Code 11, les résultats théoriques
sont un peu meilleurs que ceux simulés. Ceci est dii au fait que pour ce code, chaque
ligne de sa matrice de controle de parité contient 10 éléments non nuls, ce qui diminue le
nombre d’éléments du syndrome indépendants. Par contre, dans nos calculs théoriques
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Probabilité de fausse synchronisation
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Figure 1.7 — Validation de I'étude théorique de I’approche SSS.

nous avons supposé l'indépendance de tous les éléments du syndrome, ce qui explique
cette différence.

1.4 Propriétés de 'algorithme du SSS

Comme notre critére de synchronisation est basé sur la minimisation de (1.41),
il est évident que notre méthode de synchronisation est plus performante quand la
différence entre les distributions de ()i, et ¢(fo) est plus grande. Cette différence
est directement liée & la différence entre Pr[Sy(k) = 1L#O et PrSy(k) = 1]. Les
valeurs de Pr[S,(k) = et Pr[S,(k) = 1] sont données respectivement dans
(1.43) et (1.34).
La figure 1.8 montre I’évolution de Pr [Sto (k) = 1] en fonction de wuy, pour différentes
valeurs de la probabilité d’erreur du canal, p.. Sur cette figure, nous observons que
Pr[S,, (k) = 1] tend vers Pr[S,(k) = l]t#to = 1/2 quand uy, tend vers l'infini. Nous
concluons alors que notre méthode de synchronisation est plus performante pour des
petites valeurs de wy.

1] t#to

Cependant, la condition sur la différence entre Pr[Sy(k) = 1], _y, €6 Pr [Sty (k) = 1]
n’est pas suffisante pour garantir de bonnes performances de synchronisation [29]. Une
autre condition est l'indépendance des éléments Sy(k),k = 1...n,. Dire que deux

éléments d’'un syndrome sont indépendants est équivalent a dire que deux lignes de



tel-00428895, version 2 - 2 Dec 2009

Section 1.4 : Propriétés de l’algorithme du SSS

43

0.5

0.45

0.4

0.35

0.3
a
ll\

<. 025
2
o

o
)

0.15
0.1

0.05

Figure 1.8 — Pr[S, (k)

SN
g « nc=100
© 0.9 g i
s n =225
< 5 —o—N;
o —
3 08 Q < 5 n=512 | |
é % nc:]'OOO
(4} N
207t % » .
2]
Q |
IS
o 0.6 i
2 Q N
>
o - -
s 0.5 a
© Q
|2
© 041 N .
(0]
\QE, (Y] N
T gal i
03 g
[}
= : :
w 0.2 b
= S N
e =
N
S 0.1f > =N -
a S S
O— 3|
0 i i i VA & & .
0 5 10 15 20 25 30 35 40
u
k
Figure 1.9 — Probabilité que deux éléments d’un syndrome soient indépendants

1} en fonction de ug pour différentes valeurs de BER.




tel-00428895, version 2 - 2 Dec 2009

44 CHAPITRE 1 : SYNCHRONISATION TRAME AVEUGLE SUR CANAL (GAUSSIEN

X

* 5 T *F *
of%%w@%m S N

t0-100 t0-50 t0 t0+50 t0+100

* * * % *
e R g g X oty Fep

z%* ]
7 P R %* ed, ’%*’%ﬁ St

s *% ¥ %
-10} o X Fxa K kTR KX
ool * K u =10 ||
Il Il Il
t0-100 t0-50 t0 t0+50 t0+100
15
10k u:=1s ||
5 St * X
—~ * % K * Ko
SRR T % K e K s e K Ky ¥
T oofgmn, % mw & ;5%*& LA %‘* %%%
I R N ** ﬁ**;&
%
=10 | | | * ]
t0-100 t0-50 t0 t0+50 t0+100

Figure 1.10 — Le critere de synchronisation qg(t) tracé en fonction de la position ¢
de la fenétre de synchronisation.

la matrice de controle de parité H n’ont aucun élément non nul aux mémes positions
(i.e colonnes). Appelons P;,4 cette probabilité. En supposant que uy est constant pour
toutes les lignes de H, nous avons :

(Z) (1.52)
k

La figure 1.9 représente la probabilité que deux éléments d’un syndrome soient
indépendants. Cette probabilité a été tracée en fonction de wuy. Il est clair que la
probabilité d’indépendance de deux éléments d'un syndrome est d’autant plus grande
que le nombre d’éléments non nuls dans chaque ligne de H est plus petit et la longueur
d’un mot de code plus grande.

Afin de valider I’étude effectuée dans ce paragraphe, nous tragons sur la figure 1.10
des valeurs du critere qg(t) que nous cherchons a minimiser pour estimer l'instant de
synchronisation. Ces valeurs sont tracées en fonction de la position ¢t de la fenétre de
synchronisation a un rapport E,/Ng = 3 dB et ceci pour des différentes valeurs de
uy. Le code correcteur d’erreurs sur lequel notre méthode de synchronisation trame
est appliquée est un code LDPC de longueur n. = 512 bits et rendement R = 0.5.
Pour u = 5 par exemple, il est clair que ¢( ) a une seule valeur minimale et ceci pour
t = ty. En outre, la différence entre ¢(t0) et ¢( )it, €tant assez grande, ceci garantit
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une bonne estimation de l'instant de synchronisation. Cependant, plus u; augmente,
plus il est difficile de faire la discrimination entre ¢(to) et les autres ¢(t).zy,. Pour
u = 15, la figure 1.10 montre que le minimum de qg(t) est atteint pour une valeur de
t # ty. La synchronisation trame suivant I’algorithme du SSS est alors impossible dans
ce cas.

En conclusion, les codes correcteurs d’erreurs ayant une matrice de controle de parité
creuse sont de bons candidats pour la méthode de synchronisation trame du SSS. Ceci

est le cas des codes LDPC |20, 51].

1.5 Conclusion

Nous avons traité dans ce chapitre du probleme de la synchronisation trame. Apres
avoir présenté quelques méthodes existant dans la littérature, nous avons proposé une
nouvelle méthode de synchronisation trame aveugle (algorithme du SSS), fondée sur
un critere MAP et appliquée a des systemes utilisant des codes correcteurs d’erreurs.
Nous avons aussi effectué une étude théorique concernant la méthode en question en
trouvant les distributions de probabilité suivies par le critere de synchronisation et
donnant une équation analytique de la probabilité de fausse synchronisation. Nous
avons déterminé également les propriétés de la méthode du SSS et démontré que cette
méthode de synchronisation trame est plus performante quand des codes ayant des
matrices de controle de parité creuses sont utilisés dans le systeme.

Dans le chapitre suivant, nous analysons les performances de la méthode du SSS en
I’appliquant a différents types de codes correcteurs d’erreurs.
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Chapitre 2

Performances et comportement des
méthodes de synchronisation trame
appliquées a différentes familles de
codes correcteurs d’erreurs

ANS ce chapitre, nous appliquons les méthodes de synchronisation trame décrites

dans le chapitre précédent a plusieurs types de codes correcteurs d’erreurs. Dans
le paragraphe 2.1, nous considérons le cas des codes LDPC définis par une matrice de
controle de parité creuse. Pour ce type de codes correcteurs d’erreurs, nous comparons
les performances de l'algorithme du SSS proposé a celles de plusieurs méthodes exis-
tantes et nous montrons que notre méthode de synchronisation trame aveugle présente
les meilleures performances en termes de probabilité de fausse synchronisation. Le pa-
ragraphe 2.2 est consacré aux codes convolutifs qui peuvent étre aussi définis par des
matrices de controle de parité creuses. Appliquée a ce type de codes correcteurs d’er-
reurs, la méthode de synchronisation proposée se montre tres performante. Ensuite,
nous considérons au paragraphe 2.3 le cas de systemes utilisant des codes BCH et des
codes produits. Ces codes sont caractérisés par des matrices de controle de parité non
creuses. Pour cela, nous proposons de faire évoluer notre technique de synchronisa-
tion trame d’origine afin qu’elle fonctionne aussi pour des codes ayant des matrices de
controle de parité non creuses. Cette méthode, que nous appelons m-SSS (modified Soft
Syndrome based Synchronization), est basée sur 'adaptation de la matrice de controle
de parité aux échantillons regus. Les résultats des simulations sont tres encourageants.
Ceci nous a permis de publier cette méthode originale de synchronisation trame dans la
conférence ICC 2009. Enfin, dans le paragraphe 2.4, nous présentons une généralisation
de notre méthode de synchronisation trame proposée pour qu’elle soit applicable a des
systemes utilisant des modulations a grand nombre d’états. Une expression analytique
du taux d’erreur trame calculé apres synchronisation et décodage est donnée au para-
graphe 2.5. Finalement, le paragraphe 2.6 conclut le chapitre.
Tous les résultats des simulations affichés dans ce chapitre ont été obtenus par si-
mulations de Monte Carlo. Jusqu’a 1000000 de réalisations ont été effectuées, ou a
chaque réalisation, le bruit, les bits d’information et le retard du canal ont été choisis
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aléatoirement.

Notons aussi que dans toutes les simulations effectuées dans ce document, le rapport
entre 1’énergie binaire et la densité spectrale de puissance de bruit E,/Ny a été défini
en tenant compte du rendement du code correcteur d’erreurs. Si une séquence d’ap-
prentissage est utilisée a la transmission (cas de la méthode de Massey par exemple),
le nombre de bits non utiles insérés est aussi pris en considération dans la définition

du Eb/No.

2.1 Codes LDPC

2.1.1 Définition d’un code LDPC

Les codes LDPC (Low Density Parity Check codes) ont été introduits au début
des années 60 par Gallager [20]. Ils ont été oubliés pendant quasiment 30 ans et ce
n'est qu'apres l'invention des turbocodes par Berrou et al. [7], que ces codes furent
redécouverts dans les années 90 par MacKay et Neal [51]. Les codes LDPC constituent
une nouvelle famille de codes en blocs linéaires caractérisés par leur matrice de controle
de parité creuse. Un code LDPC peut également étre représenté par son graphe factoriel
[44]. Un graphe factoriel est un graphe bipartite contenant deux types de noeuds : les
noeuds de données représentant le mot de code et les noeuds de parité représentant les
fonctions de vérification de parités.

On distingue deux types de codes LDPC :

— Les codes LDPC réguliers : Un code LDPC est dit régulier si sa matrice de
controle de parité H contient un nombre constant de 1 dans chaque ligne et un
nombre constant de 1 dans chaque colonne. Ces nombres sont notés respective-
ment d. et d,. Le rendement d'un code LDPC régulier vérifie la relation suivante :

R>1- @ (2.1)

de
— Les codes LDPC' irréguliers : C’est une classe plus générale des codes LDPC
qui a été introduite par Luby et al. [47]. Les codes LDPC irréguliers sont ca-
ractérisés par une distribution non uniforme du nombre de branches connectées
aux différents types de noeuds sur le graphe factoriel. L’irrégularité d'un code

LDPC est spécifiée par deux polynomes :
Ma)=> Na™ et plx) =) pai!, (2.2)
( J

ou \; (respectivement p;) est la proportion des branches connectées aux noeuds de
données (respectivement noeuds de parité) de degré i (respectivement degré j). Ces
deux polynomes sont liés au rendement R du code par :

Zj Pj/j
Zi )‘i/i .
Les égalités dans (2.1) et (2.3) sont atteintes si la matrice de controle de parité du
code LDPC est de rang plein.

R>1-— (2.3)
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Figure 2.1 — Performances de la méthode du SSS appliquée a trois codes LDPC
différents ayant la méme longueur, le méme rendement et le méme nombre d’éléments
non nuls dans chaque ligne de leur matrice de controle de parité.

Le décodage des codes LDPC s’effectue par un algorithme itératif dit algorithme a

propagation de croyance (ou BP pour Belief Propagation). Comme son nom l'indique,
cet algorithme est basé sur la propagation de messages tout au long du graphe factoriel
associé au code. Le principe de propagation de croyance est I'application de la regle
de Bayes sur chaque bit du mot de code, d'une facon itérative, afin d’estimer les
probabilités a posteriori de chaque bit [44].
Durant les dernieres années, de nombreuses études ont été menées pour optimiser la
construction et le décodage des codes LDPC. Ceci a permis a ces codes d’atteindre
des probabilités d’erreur tres faibles pour des SNR assez bas. Les codes LDPC sont
alors introduits dans plusieurs applications pratiques.

Les criteres de synchronisation étudiés dans cette these sont directement liés au
nombre d’éléments non nuls dans chaque ligne de la matrice de controle de parité du
code correcteur d’erreurs et ne dépendent pas de leurs performances de décodage.
Pour illustrer cette proposition, nous appliquons sur la figure 2.1 la méthode du SSS a
trois codes LDPC différents, ayant la méme taille (n. = 512 bits), le méme rendement
(R = 0.5) et le méme nombre d’éléments non nuls dans chaque ligne de la matrice de
controle de parité H (u; = 4). Cependant, comme les matrices H de ces codes sont
générées aléatoirement, chaque code LDPC parmi ces trois a une matrice de controle
de parité différente. Comme nous 1’observons sur la figure 2.1, les performances de la
méthode du SSS appliquée aux trois codes LDPC sont les mémes, ce qui n’est pas
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Figure 2.2 — Comparaison entre les performances des deux méthodes HSS et SSS.

forcément le cas pour les performances de décodage de ces codes.

Ainsi, dans la suite de ce document, et sauf indication contraire, les codes LDPC sur
lesquels nous appliquons nos techniques de synchronisation ne sont pas forcément des
codes LDPC optimisés. On les définit par la longueur n.., le rendement R et I'entier uy
désignant le nombre de 1 dans chaque ligne de H.

2.1.2 Synchronisation des codes LDPC

Comparaison entre les méthodes HSS et SSS

Nous effectuons dans ce paragraphe une comparaison entre les performances des
deux approches de synchronisation présentées dans les paragraphes 1.1.1 (algorithme
du HSS) et 1.2 (algorithme du SSS).

La figure 2.2 montre cette comparaison quand deux codes LDPC de longueur n. = 512
bits et rendement R = 0.5 sont utilisés. Ces codes, notés Code I et Code II, ont
respectivement 4 et 6 éléments non nuls dans chaque ligne de leur matrice de controle de
parité. Sur cette figure, il est clair que la méthode du SSS, basée sur un critere MAP, est
plus performante que le HSS. Pour u; = 4 et une probabilité de fausse synchronisation
égale & 1072, une différence d’environ 1 dB existe entre les deux méthodes.

En comparant maintenant les courbes tracées pour les codes I et II des deux cas HSS
et SSS, nous remarquons que les performances de ces méthodes de synchronisation se
dégradent lorsque le nombre d’éléments non nuls dans la matrice de controle de parité
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Figure 2.3 — Comparaison entre la méthode de synchronisation du SSS et celle de
Sun et Valenti.

H augmente. Ceci valide les résultats de 1’étude effectuée au paragraphe 1.4 ou nous
avons montré que ces techniques de synchronisation aveugle sont plus performantes
quand elles sont appliquées a des codes correcteurs d’erreurs ayant des matrices de
controle de parité creuses.

Comparaison entre la méthode de synchronisation du SSS et celle de Sun
et Valenti

En 2004, Sun et Valenti ont proposé une méthode de synchronisation aveugle
appliquée aux codes LDPC [64]. Cette méthode est décrite au paragraphe 1.1.2. Effec-
tuons maintenant une comparaison entre les performances de la méthode proposée par
Sun et Valenti et celle que nous proposons au paragraphe 1.2 (algorithme du SSS). Le
code testé est le code LDPC de taille n, = 512 bits, rendement R=0.5 et ayant u;, = 5
éléments non nuls dans chaque ligne de sa matrice de controle de parité. A partir de
la figure 2.3, nous observons que la méthode de synchronisation trame du SSS est plus
performante que celle de Sun et Valenti. Une différence d’environ 0.5 dB est atteinte
pour une probabilité de fausse synchronisation égale & 1073, Cette différence peut étre

vitale pour des applications nécessitant de bonnes performances de décodage a des
faibles SNR.

Les codes LDPC utilisés dans les simulations précédentes ne sont pas forcément
des codes a grand pouvoir correcteur d’erreurs. En effet, pour que la méthode de
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Figure 2.4 — Synchronisation trame du code LDPC utilisé dans le standard DVB-
S2.

synchronisation aveugle ait un sens, il faut étre capable de synchroniser a un SNR plus
faible ou égal au point de fonctionnement du code. Dans le paragraphe suivant, nous
testons l'efficacité de notre méthode de synchronisation trame apres I'avoir appliquée
a un code LDPC optimisé.

Synchronisation d’un code LDPC optimisé

Tracons sur la figure 2.4 les performances de notre méthode de synchronisation
appliquée au le code LDPC utilisé dans le codage canal du standard DVB-S2 (Digital
Video Broadcasting-Satellite, Second Generation), utilisé pour la transmission du
contenu multimédia par satellite. Le code LDPC en question est un code de rendement
R = 2/3 et de taille n, = 16200 bits. Sur cette méme figure, nous tragons aussi
la courbe de FER (Frame Error Rate) du code LDPC. Cette courbe fournie par la
société TurboConcept [1] est obtenue apres 50 itérations du décodeur itératif dans le
cas d’une synchronisation parfaite. Le grand écart entre ces deux courbes (environ 2
dB) et l'allure de la courbe de la probabilité de fausse synchronisation, montrent que
la synchronisation aveugle n’entrainera pas de perte significative de performances en
termes de FER.

Cependant, calculer le LLR du syndrome a partir des 10800 équations de parité
pour appliquer ainsi l'algorithme du SSS, s’avere d'une complexité importante et
nécessite un temps de calcul assez long. De plus, comme le code LDPC utilisé dans
ce cas a une grande taille, le rajout d’une séquence d’apprentissage pour effectuer
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la synchronisation n’aura pas beaucoup d’impact sur lefficacité spectrale de la
transmission. En effet, nous avons appliqué la méthode de synchronisation de Massey
sur un systeme utilisant ce méme code LDPC et les résultats sont affichés sur la figure
2.4. 11 est clair sur cette figure que pour une séquence d’apprentissage de taille L = 60
bits, de tres bonnes performances de synchronisation sont atteintes. Toutefois, comme
la longueur du code est de 16200 bits, les 60 bits rajoutés ne constituent que 0.37% de
la longueur totale du code. Ainsi, la perte en efficacité spectrale due a l'insertion de
ces bits pilotes est négligeable. C’est pourquoi dans le cas de codes longs, on préférera
certainement utiliser les méthodes classiques de synchronisation, telle que la méthode
de synchronisation non aveugle de Massey.

Appliquée aux codes LDPC, la méthode de synchronisation proposée a montré son
efficacité comparée a d’autres méthodes de synchronisation. Ces mémes comparaisons
sont effectuées au paragraphe suivant mais cette fois-ci pour des systemes utilisant les
codes convolutifs comme codes correcteurs d’erreurs.

2.2 Codes convolutifs

2.2.1 Définition d’un code convolutif

Inventés par Elias en 1954 [18], les codes convolutifs forment une famille de codes
correcteurs d’erreurs tres utilisés en pratique vu la simplicité de leur codage/décodage
et leurs bonnes performances. Le principe des codes convolutifs se base sur le codage
de ny bits d’information en n,. bits codés. Contrairement aux codes en blocs, ces n,. bits
ne dépendent pas seulement du bloc des n; bits d’information a l'entrée du codeur,
mais aussi des [ blocs précédents. Le codeur est réalisé alors a 1'aide d'un registre a
décalage en mémorisant toujours [ blocs d’information.

Un code convolutif est défini par son rendement R = ny/n. et ses polynomes
générateurs qui fournissent la logique combinatoire reliant les différentes mémoires du
registre. On définit aussi la longueur de contrainte du code donnée par v = [ 4 1. Dans
la littérature, on parle souvent de trois principales méthodes de représentation d'un
code convolutif. Le diagramme d’états, le diagramme en treillis et le diagramme en
arbre. Un code convolutif peut aussi étre défini par une matrice de controle de parité
spécifique. Ceci est effectué en passant par les représentations algébriques de ces codes
comme indiqué dans [41].

Plusieurs algorithmes de décodage existent pour décoder les codes convolutifs, dont
les plus répandus sont l'algorithme de Viterbi et l'algorithme MAP (Maximum A
Posteriori). Ce dernier est connu sous le nom BCJR (pour les noms de ces inventeurs
Bahl, Cocke, Jelinek et Raviv) [3]. L’algorithme de Viterbi consiste a rechercher la
séquence des blocs d’information la plus vraisemblable, tandis que ’algorithme MAP
détermine a chaque instant le symbole d’information le plus vraisemblable. Ainsi,
un décodeur se basant sur l'algorithme de Viterbi garantit une probabilité d’erreurs
minimale sur les séquences décodées, alors qu’avec le MAP, on minimise la probabilité
d’erreurs sur les symboles d’information.
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2.2.2 Synchronisation des codes convolutifs
Nécessité d’utiliser un entrelaceur pseudo-aléatoire a ’émission

Les méthodes de synchronisation trame présentées au chapitre précédent sont main-
tenant appliquées a des systemes utilisant des codes convolutifs. Nous avons considéré
dans nos simulations que 1’état final du codeur n’est pas imposé. C’est-a-dire nous
n’avons ni fermé le treillis ni appliqué la technique du “tail-biting” [50]. Dans ces
conditions, les éléments non nuls dans la matrice de controle de parité de ces codes
sont placés sous forme d’“escalier” dans cette matrice. Cette structure spécifique de la
matrice de controle de parité est génante pour la méthode de synchronisation du SSS.
La démonstration de cette proposition est détaillée ci-dessous :

Considérons le cas d'un canal sans bruit et prenons '’exemple du code convolutif de
polynomes générateurs (1,5/7). La matrice de controle de parité de ce code s’écrit sous
la forme [41] :

11
01 11
110111
110111 (2.4)
1101

11

Comme nous le voyons, cette matrice de controle de parité est constituée d’une sous-
matrice

11
H=|01 (2.5)
11

qui se répete toutes les deux colonnes. Quant aux éléments restant de la matrice H, ils
sont tous nuls. En conséquence, deux éléments d'un syndrome calculés a deux positions
différentes de la fenétre de synchronisation vérifient :

Si(k) = Si—on(k +n), (2.6)

pour k > 2 et n un entier naturel.
D’un autre coté, rappelons que 'algorithme du SSS estime 'instant de synchronisation
par : R

tsss = argmin {@(t)}. (2.7)

t=0,...,nc—1

D’ou, plus la différence entre qg(to) et qg(t)#to est grande, plus nos performances de
synchronisation sont meilleures.
Conformément a (1.41),

za

B(t) =D (28i(k) — )Yi(k). (2.8)

k=1



tel-00428895, version 2 - 2 Dec 2009

Section 2.2 : Codes convolutifs 55

Or en absence de bruit, Y;(k) = 1. Ainsi, a la position de synchronisation nous avons :

~

o(to) = —n;. (2.9)

Dans le cas général ou la matrice de controle de parité n’a pas une structure particuliere
et selon (1.43) :

PriS,(k) = 0] = PriSuk) = 1] = 1/2,  t 4t (2.10)

D’ou : X
Elp(t)] =0, t#t (2.11)

ol E[] désigne Pespérance mathématique. Cette différence entre ¢(to) (Eq. (2.9)) et
qg(t)t#() (Eq. (2.11)) garantit de bonnes performances pour la méthode du SSS. Ce-
pendant, pour les codes convolutifs (ou les codes en blocs cycliques) et a cause de la
structure particuliere de leur matrice de controle de parité H, (2.11) n’est plus vérifiée
pour toutes les valeurs de t # t;. En effet :

Supposons maintenant que le code utilisé est le code convolutif (1,5/7) et que nous
sommes a la position t = ty + 2n, ou n est un entier naturel quelconque. En s’ap-
puyant sur (2.8) et (2.6), calculons la valeur du critére ¢(t) pour cette position de non
synchronisation :

Ny

o) = ) (25(k) - 1)

= i(QSto(k +n)—1)
= Y860 -
i=n-+1
= —(n,—n) (2.12)

En comparant maintenant (2.9) et (2.12), nous remarquons que la différence entre
qg(to) et qg(t)#to n'est plus si grande et elle est d’autant plus petite que nous nous
approchons de la bonne position de synchronisation (que n diminue). Ceci entraine
une confusion sur la bonne position de synchronisation et par suite, une dégradation
dans les performances de la méthode de synchronisation trame du SSS.

La solution la plus simple au probleme mis en évidence dans ce paragraphe est
de rompre cette structure spécifique des matrices de controle de parité de ce type de
codes. Ceci est effectué en utilisant un entrelaceur pseudo-aléatoire de taille n,. bits a
I’émission qui va permuter les bits dans chaque mot de code, et par conséquent, les
colonnes de la matrice H.

Méthodes du HSS et SSS appliquées aux codes convolutifs

Appliquons maintenant les méthodes HSS et SSS présentées respectivement aux
paragraphes 1.1.1 et 1.2 du chapitre 1, a des systemes utilisant des codes convolutifs.
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Figure 2.5 — Les méthodes HSS et SSS appliquées aux codes convolutifs

Les codes convolutifs que nous avons testés sont des codes systématiques et récursifs,
de polynémes générateurs (1,5/7), (1,23/35) et (1,561/753). Ces codes ont la méme
taille (n, = 512 bits), le méme rendement (R = 0.5) et des longueurs de contrainte
égales respectivement a 3, 5 et 9.

Il est clair sur la figure 2.5 que, quel que soit le code convolutif utilisé, la méthode du
SSS présente toujours de meilleures performances que la technique du HSS. Pour le
code convolutif (1,5/7) et & une probabilité de fausse synchronisation égale & 2.1072,
on note une différence d’environ 0.7 dB entre les deux méthodes.

Notons aussi que le nombre d’éléments non nuls dans la matrice de controle de pa-
rité augmente avec la longueur de contrainte du code. Il est donc prévisible que les
performances de notre méthode de synchronisation trame appliquée au code convolu-
tif (1,5/7) soient meilleures que celles des codes (1,23/35) et (1,561/753). Ceci est
également confirmé par les courbes tracées sur la figure 2.5.

Ces résultats ont été présentés a la conférence EUSIPCO (EUropean Slgnal Processing
COnference) en Septembre 2007 [34].

Méthodes de synchronisation du SSS et de Sun et Valenti appliquées aux
codes convolutifs

Dans ce paragraphe, nous appliquons la méthode de Sun et Valenti expliquée au
paragraphe 1.1.2 aux codes convolutifs et nous comparons ses performances a celles de
I’algorithme du SSS. Les courbes de la probabilité de fausse synchronisation en fonction
du E},/Ny sont tracées sur la figure 2.6 pour les codes convolutifs (1,5/7) et (1,23/35).
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Figure 2.6 — Méthodes de synchronisation du SSS et de Sun et Valenti appliquées
aux codes convolutifs.

Le méme comportement que celui obtenu avec les codes LDPC est constaté ici : la
méthode de synchronisation trame aveugle du SSS présente de meilleures performances
que celle de Sun et Valenti. Pour une probabilité de fausse synchronisation égale & 1073,
une différence d’environ 0.4 dB existe entre les deux méthodes.

Méthodes de synchronisation du SSS comparée a la technique de synchro-
nisation non aveugle de Massey

La méthode la plus classique de synchronisation trame est celle décrite par Massey
en 1972 [52]. Cette méthode localise une séquence d’apprentissage périodiquement in-
troduite dans les données binaires. Selon Massey, la meilleure regle de synchronisation
trame est de sélectionner la position de la fenétre de synchronisation qui maximise la
somme d’une corrélation et d'un terme correcteur. La méthode de synchronisation de
Massey est décrite au paragraphe 1.1 du chapitre 1. La figure 2.7 montre une comparai-
son entre la méthode de synchronisation du SSS et la méthode classique de Massey. Ces
techniques de synchronisation ont été appliquées au code convolutif (1,5/7) de taille
n. = 512 bits et de rendement R = 0.5. Pour la méthode de synchronisation de Massey,
trois différentes tailles d'une séquence d’apprentissage ont été testées, L = 15, 25 et
40 bits. A partir de la figure 2.7, nous observons que la méthode du SSS présente de
meilleures performances que celle introduite par Massey. Méme avec une séquence d’ap-
prentissage de taille L = 40 bits, la méthode que nous proposons est plus performante
pour des E,/Ny > 3.5 dB, zone dans laquelle les codes convolutifs sont généralement
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Figure 2.7 — Comparaison entre la méthode de synchronisation de Massey et ’al-
gorithme du SSS appliqués au code convolutif (1,5/7).

utilisés. Notons que L = 40 bits est équivalent a 8% de la taille du code. Ainsi, en
appliquant la méthode proposée de synchronisation aveugle, un gain d’environ 8% en
termes d’efficacité spectrale est atteint.

Performances du décodeur M AP apres application de la méthode de syn-
chronisation du SSS

Afin d’évaluer l'efficacité de la méthode de synchronisation du SSS, nous tragons
sur la figure 2.8 les courbes de FER obtenues apres avoir décodé les codes (1,5/7) et
(1,23/35) utilisés précédemment par le décodeur MAP. Deux cas sont considérés : dans
le premier, nous supposons une synchronisation parfaite tandis que dans le deuxieme
cas, la position de synchronisation est estimée en utilisant la méthode du SSS. Sur
cette figure, les courbes de FER du code (1,5/7) sont a peu pres les mémes. Pour le
code (1,23/35), une petite dégradation est observée entre le cas de la synchronisation
parfaite et apres application de la méthode de synchronisation proposée. Mais a partir
de E,/Ny > 3.5 dB, les deux courbes de FER se confondent et aucune dégradation
dans les performances n’est détectée. Sachant que les codes convolutifs fonctionnent a
de tels Ej/Ny, nous concluons que la méthode de synchronisation trame du SSS est
bien adaptée a ce type de codes.

Les systemes que nous avons synchronisés jusqu’a maintenant utilisent des codes
ayant des matrices de controle de parité plus ou moins creuses. Cependant, il existe
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Figure 2.8 — Courbes de FER des codes convolutifs de rendement R = 1/2 et taille
ne = 512 bits.

de nombreux codes correcteurs d’erreurs utilisés dans la pratique et qui n’ont pas de
matrices de controle de parité creuses, tels que les codes BCH et les codes produits. Le
probleme de la synchronisation de ces codes est considéré dans le paragraphe suivant.

2.3 Codes BCH et codes produits

2.3.1 Définitions générales

Les techniques de synchronisation trame aveugle que nous proposons dans ce para-
graphe sont spécialement congues pour les codes en blocs ayant des matrices de controle
de parité non creuses, comme les codes BCH et les codes produits. Pour mieux com-
prendre la structure de ces codes et les techniques utilisées pour leur codage/décodage,
nous donnons les définitions ci-dessous :

Codes cycliques : Les codes cycliques représentent la classe la plus importante des
codes en blocs linéaires. Un code en bloc linéaire est cyclique si toute permutation
circulaire a droite de 5 symboles d'un mot de code redonne un mot de code.

Codes étendus : A partir d'un code en bloc C(n.,n,), on peut construire un code
C(ne+ 1,np) en ajoutant a la fin de chaque mot de code un symbole égal a 1 (respec-
tivement a 0) si le mot de code comprend un nombre impair (respectivement pair) de
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1. Ce nouveau code est appelé code étendu et sa distance minimale est augmentée de
1 par rapport au code initial. La matrice de controle de parité d'un code étendu s’écrit
sous la forme :

H. = H o (2.13)

ou H est la matrice de contréle de parité du code C(n.,ny).

Codes BCH : Les codes BCH qui tiennent leur nom des initiales de leurs inventeurs
Bose, Chaudhuri et Hocquenghem, sont des codes cycliques capables de corriger ¢
erreurs dans un bloc de n. symboles. En d’autres termes, ce sont des codes construits
de maniere a ce que leur distance minimale soit supérieure ou égale a 2t + 1.

Deux types de décodage peuvent étre utilisés pour décoder les codes BCH. Un décodage
ferme (décodage a maximum de vraisemblance a posteriori ou bien décodage a partir du
syndrome) et un décodage pondéré (décodage a maximum de vraisemblance a posteriori
ou bien décodage par I'algorithme de Chase [12]).

Codes Produits : L’invention des codes produits est due a Elias en 1954. Un code
produit est un code multidimensionnel construit & partir de codes élémentaires [18].
Soient Cy(ne,,np,) et Ca(ne,,np,) deux codes en blocs linéaires et systématiques de
longueurs respectives n., et n., et dimensions respectives n;, et ng,. La dimension
d'un code représente la taille du bloc de données contenu dans ce code. A partir
des codes élémentaires C(n,,np,) et Ca(ne,, ny,), nous construisons le code produit
C(neyNey, My, M, ) comme schématisé par la figure 2.9 et décrit ci-dessous :

ny, blocs de données de dimension 7y, bits chacun sont codés par le codeur Cy. ny,
mots de code de longueur n., bits chacun sont alors obtenus et placés dans un vecteur
bidimensionnel. Chaque colonne de ce vecteur est ensuite codée par le codeur Cy pour
produire un mot de code de longueur n., bits. Le résultat final est un code produit de
longueur n., X n., et dimension ny, X n,.

Les codes produits sont habituellement décodés par l'algorithme de Chase-Pyndiah
[61]. C’est un algorithme de décodage fondé sur le critere turbo ou les décodeurs lignes
et colonnes du code produit échangent entre eux des informations extrinseques sur les
bits.

2.3.2 Synchronisation trame par adaptation de la matrice de
controle de parité - Algorithme du m-SSS

Les codes BCH et les codes produits ont des matrices de controle de parité non
creuses. Il est donc prévisible que la méthode de synchronisation trame proposée au
paragraphe 1.2 (méthode du SSS) ait des difficultés pour synchroniser ces types de
codes. Nous proposons dans ce paragraphe d’effectuer quelques modifications a notre
critere de synchronisation pour avoir une nouvelle technique de synchronisation trame
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Figure 2.9 — Un Code Produit construit a partir de deux codes en blocs linéaires

et systématiques.

aveugle spécialement congue pour ces types de codes. L’idée principale de cette tech-
nique que nous appelons m-SSS (modified Soft Syndrome based Synchronisation) est
inspirée de l'algorithme de décodage du m-ABP (Modified Adaptive Belief Propaga-
tion) décrit dans la suite.

Algorithme de décodage du m-ABP

L’algorithme BP est considéré comme étant l'algorithme de référence pour le
décodage des codes en blocs linéaires de type LDPC. Cependant, tout comme pour
notre algorithme de synchronisation, I'algorithme BP n’est pas approprié si la matrice
de controle de parité du code en bloc n’est pas creuse, cas des codes BCH, des codes
produits et des codes RS. Un algorithme BP adapté, connu sous le nom ABP (Adaptive
Belief Propagation), a été récemment proposé pour le décodage des codes RS [39, 40].
Le principe consiste a adapter la matrice de controle de parité au cours du processus
itératif de l'algorithme BP en fonction de I'évolution de la fiabilité des bits d’infor-
mation. Cette adaptation a pour but de diminuer le nombre de 1 des colonnes de la
matrice associées aux bits d’information les moins fiables. L’algorithme du ABP étant
complexe & implémenter, une version modifiée (m-ABP) a été proposée par Jego et
Gross dans [38]. L’algorithme m-ABP appliqué aux codes produits BCH est présenté
ci-dessous.

Tout d’abord, les symboles appartenant a chaque ligne (colonne) du code produit regu
sont réarrangés suivant leur fiabilité. En d’autres termes, nous classons ces symboles
par leurs valeurs absolues. Ensuite, les n, colonnes de la matrice de controle de parité H
correspondant aux n, symboles les moins fiables sont réduits pour obtenir une matrice
identité carrée. Ceci est effectué par la méthode d’élimination de Gauss. L’objectif de
cette procédure est de réduire le nombre de 1 dans la partie de la matrice de controle de
parité qui est associée aux bits les moins fiables. L’étape suivante du décodeur m-ABP
est l'algorithme itératif classique du BP : chaque ligne et colonne du code produit est
décodée par un décodeur BP ou chaque itération est appelée “itération locale”. Les
décodeurs lignes et colonnes échangent entre eux des informations extrinseques par un
processus itératif. Nous désignons par “itération globale” chaque itération de ce pro-
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cessus itératif. Finalement, les décisions fermes sont effectuées a la derniere itération
globale.

Une fois appliqué aux produits BCH, I'algorithme du m-ABP est plus performant que
le ABP classique et présente les mémes performances en termes de BER que le Chase-
Pyndiah [38]. Dans le paragraphe suivant, nous décrivons comment utiliser une partie
de l'algorithme de décodage présenté ci-dessus dans la méthode de synchronisation
trame aveugle que nous proposons pour les codes BCH et les codes produits.

Synchronisation des codes BCH

La méthode de synchronisation que nous proposons dans ce paragraphe est basée sur

le méme concept que celui de la technique de synchronisation trame aveugle proposée
au paragraphe 1.2 du chapitre précédent, mais avec quelques petites modifications. Les
codes BCH étant des codes courts, nous devons augmenter la taille de la fenétre de
synchronisation afin d’obtenir des performances acceptables pour notre méthode de
synchronisation. Dans le paragraphe 1.2 et pour des raisons de simplicité, nous avons
supposé que la fenétre de synchronisation contient un seul bloc de longueur n. bits.
Dans le cas des codes BCH, nous utilisons une fenétre glissante de taille Kn. ou K est
un entier supérieur ou égal a 1.
A chaque position de la fenétre glissante et pour chaque bloc de taille n. contenu dans
cette fenétre, nous arrangeons ses symboles suivant leur fiabilité puis nous adaptons la
matrice de controle de parité correspondante, comme décrit au paragraphe précédent.
Une fois cette opération effectuée, nous calculons le méme critere de synchronisation
que celui de (1.29), mais cette fois-ci pour une taille de la fenétre de synchronisation
égale a Kn.. La position de synchronisation est alors estimée par :

Kn,

tmsss = argmin {¢Z( t)} = argmm {ZL St } (2.14)

t=0,...,nc—1 cyne—1

Synchronisation des codes produits

Dans le cas des codes produits, nous profitons de leur structure multidimensionnelle

et proposons une méthode de synchronisation spécialement concue pour ce type de
codes. Soit un code produit C(ne, ne,, ny, np, ) bidimensionnel construit a partir des deux
codes élémentaires C1(ne,,ny, ) et Co(ne,, My, ), qui sont des codes en blocs linéaires et
systématiques. Le code produit étant de longueur n. = n.,n.,, nous considérons une
fenétre glissante de taille Kn., n.,. Pour chaque bloc de taille n. n., contenu dans la
fenétre glissante, nous divisons la procédure proposée de synchronisation trame en deux
parties.
Tout d’abord, nous arrangeons les symboles dans chaque ligne du code produit suivant
leur fiabilité. Chaque ligne permutée entraine une adaptation de la matrice de controle
de parité du code C, comme expliqué au paragraphe précédent. Ensuite, pour chaque
ligne du code produit recu, nous calculons les LLR des éléments du syndrome suivant
I'équation (1.28), et ceci en utilisant la matrice de controle de parité adaptée du code
C;. Soit ¢21(t) la somme de ces LLR.
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Chaque colonne du code produit étant un mot de code de Cj, la deuxieme partie de
notre méthode de synchronisation proposée est identique a la précédente mais cette
fois-ci appliquée aux colonnes du code recu. Le résultat est ng)g(t), somme des LLR des
éléments du syndrome des colonnes du code, obtenue en utilisant la matrice de controle
de parité adaptée du code Cs.

Finalement, nous calculons un nouveau critere de la méthode proposée :

Op(t) = di(t) + pa(t) (2.15)
et la position de synchronisation trame est estimée par :
lmsss = argmin {G,(t)}. (2.16)
t=0,...,nc—1

2.3.3 Résultats des simulations

Dans le cas des codes convolutifs étudiés au paragraphe 2.2, nous avons démontré
que la structure spécifique de leur matrice de controle de parité entraine une
dégradation des performances de la méthode de synchronisation du SSS. Ce méme
probleme est rencontré dans le cas des codes cycliques. Ainsi, tout comme pour les
codes convolutifs, nous proposons pour les codes en blocs cycliques d’utiliser un entre-
laceur pseudo-aléatoire a I’émission pour permuter les symboles codés. Cet entrelaceur
doit étre connu au récepteur pour que la propriété cyclique du code soit récupérée avant
le décodage. De plus, la taille de la fenétre de synchronisation doit étre un multiple de
la longueur de 'entrelaceur.

Nous présentons dans ce paragraphe les résultats des simulations effectuées pour analy-
ser les performances de la méthode du m-SSS proposée au paragraphe précédent pour
la synchronisation des codes BCH et des codes produits. Les performances de cette
méthode sont comparées a celles de la technique du SSS proposée au paragraphe 1.2
du chapitre 1.

La figure 2.10 montre une comparaison entre les deux méthodes de synchronisation une
fois appliquées au code BCH étendu (32,26). Pour une fenétre de synchronisation de
longueur K = 1 bloc, il est clair que les deux méthodes de synchronisation n’arrivent
pas a synchroniser les codes BCH. Ceci est du a la petite longueur du code (32 bits)
et au faible nombre d’équations de parité (6 équations). Une solution a ce probleme
est d’augmenter la taille de la fenétre de synchronisation. Ainsi, pour K = 5 blocs et
en appliquant la méthode du m-SSS, une probabilité de fausse synchronisation égale
A 4,5.107% est atteinte & un E,/Ny égal A 5 dB. Pour cette méme probabilité, une
différence de 2 dB est observée entre la version originale de la méthode de synchro-
nisation (algorithme du SSS) et celle que nous proposons pour la synchronisation des
codes BCH (algorithme du m-SSS).

Dans la suite de ce chapitre, la seule différence qui existe entre les appellations SSS
et m-SSS est I'étape de 'adaptation de la matrice de controle de parité a la fiabilité des
symboles. Nous considérons maintenant le code produit BCH (32,26)?. Cette notation
signifie que le code produit C' est construit a partir de deux codes BCH étendus (32, 26)
identiques. La figure 2.11 montre une comparaison entre la méthode du SSS et celle
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Figure 2.10 — Méthodes de synchronisation aveugles appliquées au code BCH
étendu (32, 26).

du m-SSS. Pour la méme taille de la fenétre de synchronisation, il est clair que la
technique du m-SSS est la plus performante. Un gain d’environ 1,3 dB est atteint pour
une probabilité de fausse synchronisation égale & 1073,

Dans la figure 2.12, nous évaluons les performances de la méthode du m-SSS appliquée
aux codes produits BCH (16,11)? et (32,26)% Bien que le code (16,11)% possede 8
éléments non nuls dans chaque ligne de sa matrice de controle de parité H et que
le code (32,26)* en possede 16, la synchronisation du dernier présente de meilleures
performances pour un Ej,/Ny supérieur a 1,5 dB. Ceci est di au fait que le code
(32,26)? est plus long que le code (16,11)* (1024 bits a la place de 256) et a un
nombre plus grand d’équations de parité (6 a la place de 5). Sur cette méme figure,
nous comparons aussi nos résultats a ceux obtenus par la méthode de synchronisation
non aveugle de Massey. Pour une séquence d’apprentissage de longueur L = 20 bits
(environ 8% de la longueur du code (16,11)% et 2% de celle du code (32,26)?), les
pentes des courbes correspondant a la méthode proposée décroissent beaucoup plus
rapidement que celles des courbes de Massey. Pour le code produit (32,26)? et & une
probabilité de fausse synchronisation égale & 1073, il existe une différence d’environ
2 dB entre l'algorithme du m-SSS (K = 1 bloc) et la méthode de Massey (L = 20 bits).

Afin d’évaluer l'efficacité de I'algorithme proposé, nous avons tracé les courbes de
FER obtenues apres avoir décodé les codes produits en utilisant le décodeur m-ABP
et appliqué la méthode de la synchronisation du m-SSS. Trois itérations locales et
six itérations globales ont été effectuées pour 'algorithme du m-ABP. La figure 2.13
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Figure 2.12 — Méthode du m-SSS appliquée aux codes produits BCH (16,11)2 et
(32,26)% et comparée & la méthode de synchronisation de Massey.
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Figure 2.13 — Courbes de FER du décodeur m-ABP appliqué au code produit
BCH (16,11)2.

montre les courbes de FER obtenues apres le décodage du code produit BCH (16, 11)2.
Il est clair que la méthode du SSS telle qu’elle a été proposée au paragraphe 1.2 n’est
pas convenable pour la synchronisation des systemes utilisant des codes produits.
Pour la courbe de FER obtenue apres synchronisation par la méthode de Massey, on
voit qu’elle n’arrive pas a converger vers la courbe de synchronisation parfaite. Par
contre, avec la méthode du m-SSS, une dégradation de 0.6 dB seulement est observée
entre la courbe de FER correspondant a la synchronisation parfaite et celle obtenue
apres application du m-SSS (K = 1 bloc). Et lorsque K = 2 blocs, les courbes de
FER obtenues apres synchronisation par le m-SSS et dans le cas de la synchronisation
parfaite, sont a peu pres les mémes.

Dans le cas du code produit BCH (32,26)?, la figure 2.14 montre que méme pour
K =1 bloc, la courbe de FER tracée apres avoir appliqué I'algorithme du m-SSS est
la méme que celle obtenue dans le cas d’'une synchronisation parfaite.

Notons aussi que méme si la méthode du m-SSS est cotiteuse en termes de cotut de
calcul, le fait de 'appliquer économise la premiere étape du décodeur m-ABP.

Reste a signaler que la méthode du m-SSS proposée dans ce paragraphe a été
présentée dans la conférence ICC 2009 : IEEE International Conference on Communi-
cations [36].
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Figure 2.1}, — Courbes de FER du décodeur m-ABP appliqué au code produit
BCH (32,26)2.

2.4 Synchronisation trame des systemes utilisant
des modulations a grand nombre d’états

L’étude que nous avons présentée jusqu’a maintenant et les techniques de synchro-
nisation trame proposées ont été introduites dans le cas d'une modulation BPSK. En
absence d'un déphasage et d'un résidu de porteuse, ces mémes algorithmes peuvent étre
utilisés avec une modulation QPSK (Quadrature Phase Shift Keying) et des résultats
identiques a ceux d’une modulation BPSK sont obtenus. En effet, apres transmission
des symboles QPSK dans le canal Gaussien, il suffit a la réception de prendre les parties
réelle et imaginaire de chaque échantillon puis de les classer de nouveau comme étant
une série d’échantillons réels. On revient alors au cas BPSK et la méme procédure de
synchronisation est effectuée donnant ainsi les mémes performances.

Dans ce paragraphe, nous effectuons une généralisation de notre méthode de synchro-
nisation pour qu’elle soit adaptée a des modulations a grand nombre d’états. Soit une
modulation a 29 états, ou ¢ bits sont associés a chaque symbole. Notons O I’ensemble
des symboles de cette modulation. A chaque g-uplet (a(l), a(2),..., a(q)), le modula-
teur fait correspondre un symbole v appartenant a Q.

Pour pouvoir adapter nos méthodes de synchronisation trame présentées dans ce docu-
ment a n’'importe quel type de modulation, nous devons estimer tout d’abord les LLR
des bits codés et ensuite appliquer les criteres de synchronisation. Inspirés par une
approximation proposée dans [60] et utilisée dans [10], nous nous servons de chaque
échantillon regu r(k) pour estimer le LLR des ¢ bits qui y sont associés. Cette estima-
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tion est donnée par :

. . r(k) =~ (k) = :
I(a((k—1)g+1)) = %I%lél T~ I’gle)lél — i=1,...,q (2.17)
a(i)=0 a(i)=1

Ayant estimé les LLR de tous les bits d’'un mot de code, nous pouvons maintenant
appliquer toutes les méthodes de synchronisation proposées dans ce document, en rem-
placant dans les criteres calculés, la vraie valeur d’un échantillon recu par l'estimée
de son LLR que nous venons de calculer dans (2.17). Ainsi, notre méthode de syn-
chronisation trame d’origine proposée au paragraphe 1.2 sera dans ce cas basée sur les
criteres :

Uk

L(Si(k)) = (—1)“k+1<Hsz‘gn(f(a(t+k;j)))) min |T(a(t+&))| (2.18)

e J=1,...,uk
~ KnTA
o o) = o L(SH), (2.19)
k=1

et I'instant de synchronisation trame est estimé par :

tsss = argmin {¢(t)}. (2.20)

t=0,...,nc—1
Nous rappelons que les variables uy et k; utilisées dans (2.18) représentent respecti-
vement le nombre d’éléments non nuls dans la &€ ligne de la matrice de controle
de parité du code et la position du 7€ élément non nul dans cette k'™ ligne. Dans
(2.19), K désigne le nombre de blocs de longueur n. bits contenu dans la fenétre de

synchronisation.

Appliquons maintenant la méthode de synchronisation proposée dans ce paragraphe
a un systéme utilisant une modulation 16-QAM (16-state Quadrature Amplitude Mo-
dulation). La figure 2.15 montre les résultats des simulations une fois cette méthode
appliquée au code LDPC de longueur n. = 512 bits, rendement R = 0.5 et ayant
u, = 4 éléments non nuls dans chaque ligne de sa matrice de controle de parité. Pour
une fenétre de synchronisation de taille K = 1 mot de code et comparée au cas d'une
modulation BPSK/QPSK, une dégradation d’environ 2.5 dB est observée pour une
probabilité de fausse synchronisation égale & 1073, Cette différence est réduite & 0.5
dB si une fenétre de taille K = 2 mots de codes est utilisée pour la synchronisation.

2.5 Calcul du taux d’erreur trame apres application
de la procédure de synchronisation

Les courbes du taux d’erreur trame (ou FER) présentées dans les figures précédentes
ont été obtenues apres synchronisation et décodage par les décodeurs appropriés a
chaque code. Cependant, il est possible de trouver une expression analytique du
FER apres synchronisation et décodage, en fonction de la probabilité de fausse
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Figure 2.15 — Synchronisation trame pour des modulations a grand nombre d’états.

synchronisation et du FER obtenu dans le cas d’une synchronisation parfaite. Cette
expression que nous calculons dans ce paragraphe est valide quels que soient le code
correcteur d’erreurs utilisé et la méthode de synchronisation appliquée.

Soient les événements suivants :

A : Une trame décodée est erronée.

B : Une bonne synchronisation a lieu.

En appliquant le théoreme de Bayes, la probabilité qu’'une trame décodée soit er-
ronée est égale a :

Pr[A] = Pr[A/B]Pr|B] + Pr[A/B]Pr|B], (2.21)

ou B désigne I'événement complémentaire de B. En admettant qu’une trame décodée
est toujours erronée quand une fausse synchronisation trame a lieu, nous avons :

Pr[A/B] = 1. (2.22)

Ainsi, (2.21) devient égale a :

Pr[A] = Pr[A/B|Pr[B] + Pr|B]. (2.23)

Remarquons maintenant que Pr[A] et Pr[A/B] ne sont rien autre que les FER a
la sortie du décodeur, obtenus respectivement apres synchronisation (noté FER,) et

dans le cas d’une synchronisation parfaite (FER;). Quant & Pr[B], c’est la probabilité
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Figure 2.16 — Courbes de FER simulé et calculé obtenu aprés synchronisation et

décodage des codes produits.

de fausse synchronisation, Pp. Ainsi, I'expression analytique du FER calculée apres
synchronisation et décodage est donnée par :

FER, = (1 — Py)FER, + Pp. (2.24)

Afin de vérifier la validité de I'expression ci-dessus, nous tragons sur la figure 2.16 les
FER calculés et simulés des codes produits BCH (16,11)% et (32,26)?, obtenus aprés
avoir appliqué la méthode de synchronisation du m-SSS. Nous observons sur cette figure
que les courbes simulées et calculées sont quasiment les mémes, ce qui valide (2.24).

Ainsi, afin d’étudier I'efficacité d’'une méthode quelconque de synchronisation trame
en termes de taux d’erreur trame, il suffit de calculer (2.24) sans étre obligé d’appliquer
le décodeur apres chaque procédure de synchronisation. Dorénavant, nous privilégierons
ce mode de calcul afin de réduire significativement le temps de simulation.

2.6 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons appliqué la méthode de synchronisation trame que
nous avons proposée dans le chapitre précédent (méthode du SSS), a plusieurs types
de codes correcteurs d’erreurs. Pour des systemes utilisant des codes LDPC, nous avons
comparé les performances de la méthode du SSS a plusieurs méthodes de synchroni-
sation proposées dans la littérature. Notre technique de synchronisation basée sur le
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critere MAP présente les meilleures performances. Les résultats des simulations ont
aussi montré que la probabilité de fausse synchronisation augmente avec le nombre
d’éléments non nuls se trouvant dans chaque ligne de la matrice de controle de parité
du code correcteur d’erreurs.

Pour pouvoir appliquer la méthode de synchronisation du SSS aux codes convolutifs,
nous avons proposé d’utiliser un entrelaceur pseudo-aléatoire a I’émission et ceci pour
rompre la structure circulaire de la matrice de controle de parité de ce type de codes.
Encore une fois, la méthode du SSS surpasse les autres méthodes de synchronisation.
Les courbes des taux d’erreur trame obtenues apres synchronisation et décodage ont
montré que la méthode de synchronisation proposée est bien adaptée aux codes convo-
lutifs.

Les codes BCH et les codes produits étant des codes a matrices de controle de parité
non creuses, nous avons proposé dans ce chapitre de modifier notre critere de synchroni-
sation d’origine et d’ajouter une étape d’adaptation de la matrice de controle de parité
en donnant un poids plus faible aux symboles les moins fiables. Pour les codes pro-
duits, nous profitons de la forme par laquelle ces codes sont construits, pour effectuer
la synchronisation. Les courbes de FER obtenues apres application de la méthode de
synchronisation du m-SSS sont quasiment les mémes que celles de la synchronisation
parfaite.

Tous les résultats précédents ont été obtenus dans le cas d’une modulation BPSK.
Nous avons alors étendu notre méthode de synchronisation trame aveugle pour qu’elle
soit applicable quel que soit le type de la modulation utilisée et encore une fois, notre
méthode de synchronisation présente des performances tres satisfaisantes.
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Chapitre 3

Estimation aveugle du résidu de
porteuse

ANS ce chapitre, le probleme d’estimation du résidu de porteuse (ou CFO pour
Carrier Frequency Offset) est considéré. Nous supposons que les instants de syn-
chronisation trame et symbole sont parfaitement estimés et que le type de modulation
utilisée a la transmission est une BPSK. Ainsi, un échantillon regu s’écrit sous la forme :

r(k) = b(k)ej(QﬂkfoTer%) +w(k), (3.1)

ot b(k) = £1 est le k™ symbole transmis, 6, est le déphasage introduit par le canal
de propagation et w(k) est un nombre complexe désignant un bruit blanc Gaussien. Le
résidu de porteuse fy a estimer est supposé dans la gamme de quelques pourcents de
la rapidité de modulation 1/T;. Dans la suite de ce document, nous supposons que fy
est uniformément distribué entre —0.1/7s et 0.1/7.

Ce chapitre est divisé en deux parties. Dans la premiere, nous supposons que le
déphasage 0y est connu par le récepteur et nous cherchons a estimer le résidu de por-
teuse fp. Dans la seconde partie du chapitre, le méme probleme d’estimation du résidu
de porteuse est considéré mais cette fois-ci en présence d'un déphasage 6, inconnu.
Nous montrons dans cette partie que nous sommes toujours capables d’estimer le CFO
et cela indépendemment de la présence du déphasage.

L’organisation de ce chapitre est comme suit. Dans la premiere section, un état de 'art
est présenté dans lequel nous parlons brievement de quelques méthodes d’estimation
du résidu de porteuse étudiées dans la littérature. Ensuite, nous considérons le cas
d'un déphasage connu par le récepteur et nous proposons une méthode d’estimation
du CFO basée sur le calcul et la minimisation d'une fonction du LLR du syndrome
obtenue a partir de la matrice de controle de parité du code correcteur d’erreurs. En
raison de la présence de nombreux minima locaux, le minimum global de la fonction de
colt est obtenu en appliquant I'algorithme itératif du Recuit Simulé. Les résultats des
simulations montrent que la méthode proposée présente de tres bonnes performances
et surpasse une méthode classique d’estimation du CFO.

Quand le déphasage introduit par le canal de transmission est inconnu, nous calculons
une nouvelle fonction de cott a minimiser et nous montrons que méme en présence de
ce déphasage, la méthode proposée d’estimation du CFO est tres performante.



tel-00428895, version 2 - 2 Dec 2009

74 CHAPITRE 3 : ESTIMATION AVEUGLE DU RESIDU DE PORTEUSE

Reste a signaler que la méthode d’estimation aveugle du résidu de porteuse proposée
dans ce chapitre a fait I’'objet d’'une soumission d’un article dans la revue IEEE Tran-
sactions on Wireless Communications [35].

3.1 Etat de l’art

Dans la littérature, plusieurs algorithmes ont été introduits pour estimer le résidu
de porteuse d’un systeme. Une méthode d’estimation de la fréquence a partir d'une
séquence d’échantillons corrompus par du bruit blanc Gaussien a été proposée par
Tretter dans [65]. Cette méthode est fondée sur une régression linéaire sur la phase
instantanée du signal requ. Dans [42], Kay présente un estimateur de fréquence pour
le cas d'un signal composé d’'une seule sinusoide complexe. Cet estimateur est inspiré
de celui de Tretter mais il est un peu plus robuste au bruit. Fitz propose dans [19] un
algorithme d’estimation de fréquence applicable a des problemes de communications
nécessitant une estimation rapide et récursive de la fréquence porteuse.

Dans le cas de signaux modulés, plusieurs algorithmes d’estimation de porteuse ont été
proposés. Dans [22], les auteurs présentent un détecteur de fréquence selon le maximum
de vraisemblance. Dérivés de ce principe de maximum de vraisemblance, plusieurs al-
gorithmes d’estimation de fréquence ont été proposés dans [15] pour les cas DA (Data
aided), DD (Decision Directed) et NDA (Non Data Aided). Une nouvelle famille d’esti-
mateurs NLLS (NonLinear Least Squares) a été introduite dans [68] pour 'estimation
jointe du déphasage, du résidu de porteuse et du Doppler pour des transmissions uti-
lisant des modulations MPSK (M-ary Phase Shift Keying). Les performances de Ies-
timateur NLLS pour 'estimation aveugle du résidu de porteuse a des faibles rapports
signal-sur-bruit ont été étudiées dans [14].

Dans le cas NDA, une méthode classique d’estimation du CFO est souvent utilisée.
Pour une modulation BPSK, cette méthode, caractérisée par sa complexité réduite et
ses bonnes performances, estime le résidu de porteuse par [15] :

=

fclass = ﬁm arg{ (T(k)?"*(k - D)>2} (32)

S
Il
T

Notons que N désigne le nombre d’échantillons utilisés pour I'estimation du CFO et D
est un coefficient a régler. Dans la suite de ce document, nous fixons N =n. et D = 1.
Une expression approximative de la variance de l'erreur d’estimation de l’estimateur
ci-dessus est calculée dans [5] pour des faibles valeurs de fT;. Elle est donnée par :

1 1 1
2 2 2 8 2 4
Ohoss ~ T | (802 + 160 + 80%) + (202 +20%)|. (3.3)
ou o2 = "—22 est la variance de chaque partie (réelle ou imaginaire) du bruit additif

blanc Gaussien.

Les algorithmes présentés ci-dessus donnent de bonnes performances pour des SNR
élevés. Cependant, comme les codes actuels fonctionnent pour des faibles SNR, nous
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nous sommes intéressés a des algorithmes plus performants. Nous présentons dans ce
chapitre des nouveaux algorithmes d’estimation aveugle du résidu de porteuse basés
sur le calcul et la minimisation des fonctions du LLR du syndrome obtenues a partir
des parties réelles et imaginaires des échantillons recus. Les résultats des simulations
montrent que ces algorithmes sont tres efficaces mémes pour des niveaux de bruit tres
élevés.

3.2 Estimation aveugle du résidu de porteuse en
présence d’un déphasage connu par le récepteur

3.2.1 Méthode proposée d’estimation aveugle du résidu de
porteuse - Algorithme du C-SFM

Nous considérons dans ce paragraphe le probleme d’estimation du résidu de porteuse
en présence d'un déphasage connu par le récepteur. Apres avoir compensé ce déphasage
connu présent dans les échantillons regus, nous obtenons :

T, (k) = r(k)e_jao. (3.4)

La méthode d’estimation aveugle du résidu de porteuse que nous proposons dans ce
paragraphe est appliquée a des systemes utilisant des codes correcteurs d’erreurs. Cette
méthode est décrite par la procédure adaptative suivante :

Le résidu de porteuse présent dans les échantillons rg (k) est compensé par une
fréquence quelconque f . Cette procédure de compensation se traduit par :

" o0y (k) = oy (k)e 72T, (3.5)

Ensuite, nous évaluons une fonction de cotut Lg( 1. o), qui est une fonction du LLR
du syndrome du code correcteur d’erreurs utilisé dans le systeme. Cette fonction
est calculée a partir des échantillons r ¢ 90)(k). Nous verrons dans la suite que cette

fonction de cout est minimale pour f = fo. Ainsi, trouver Pargument minimal de cette
fonction en f permet d’estimer le résidu de porteuse du systeme.

Dans le paragraphe 1.2, nous avons proposé une méthode de synchronisation trame
basée sur le calcul et la minimisation du LLR du syndrome. Inspirés par ce méme
principe, nous définissons la fonction de cotut Lg( 1, 0p) en question comme étant la
moyenne du LLR du syndrome calculée a partir des parties réelles des échantillons
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T(7.60) (k). Cette fonction est définie par :

k=1
- E[Z “k+1<Hs1gn (o, (kj)e™ ](QWkaT“))))
k=1
min [R(rg, (ky)e 7)),
7j=1,..., u

(3.6)

ou E[-] désigne l'opérateur de l'espérance mathématique et R(-) est la partie réelle
d’un nombre complexe. Rappelons que uy désigne le nombre d’éléments non nuls dans
la k**m¢ ligne de la matrice de contrdle de parité H. Dans la suite de ce chapitre et
pour des raisons de simplicité, nous supposons que uy est pair et constant pour toutes
les lignes de H. Notons que la raison pour laquelle nous avons introduit une espérance
dans la définition de Lg( 1 0p) est pour avoir une fonction déterministe et étre ainsi
capables de I’étudier.

Calculons maintenant la valeur minimale de la fonction Lg( f ,0p). Pour cela, remar-
quons qu’un échantillon regu est statistiquement équivalent (s.e) a :

r(k) = (b(k) + w(k))elBrkfoTtbo), (3.7)
Ainsi, nous avons :
7 (.00)(K) = (b(K) + w(k)) &/ CTHI=IT), (3.8)
L’équation (3.6) est égale a :

ug
Li(f.00) = > (=1 B[ ( [T sign (R(r(sg,) (k) ) min [0z, (k)] |)-
k=1 j=1
(3.9)
Pour un systeme de transmission utilisant une modulation de type BPSK et en suppo-
sant que uy est constant et pair, (3.9) devient égale a :

L(F.00) —i(E[(ngn )+ (k) cos(@m (o~ )

—uw(k)sin(2rk(fo = L)) min |(b(k;) + wi (k) cos(2rh;(fo = ))T.)
—ws(k;) sin(2rk; (fo — f)Ts)}]) (3.10)

ou wy (k) et wq(k) représentent respectivement les composantes réelles et imaginaires
du bruit w(k).



tel-00428895, version 2 - 2 Dec 2009

Section 3.2 : Estimation aveugle du résidu de porteuse en présence d’un déphasage
connu par le récepteur 7

Remarquons maintenant que :

[(H&gn( )+ wi (k) cos(2rk; (fo — F)Ts) — walk;) sin(2rk; (fo — f)TS)))

min |(b(kj) + wi (k;)) cos(2mk; (fo — F)T2) — walk;) sin(2mk; (fo — f)TS)}]

= E[j:ff}}?uk [(b(ky) + wa(ky)) cos(2mky( fo — )TL) — wQ(kj)sin(mj(fo_f)Ts)}]
< Bl min ([o0h) + (k)] + [wa(hy) sinrh (fo — FIT.)] ) (3.11)

En substituant (3.11) dans (3.10) on obtient :

LR(f, 0o) > —an[. mln <’b )+ wi(k ’ + ’wg ) sin(2mk;(fo — f) )’)} (3.12)

i=1,..,
Une condition nécessaire pour que Lg( f ,0p) atteigne sa borne minimale est : f = fo.
Cette condition devient suffisante deés lors que w; (k) ne vient pas changer le signe de
b(k).

Rappelons que nous sommes toujours dans le cas d’une modulation BPSK. En
considérant maintenant un canal de transmission sans bruit, (3.12) devient :

Li(f,00) > —n,. (3.13)

Ainsi, en absence de bruit, la fonction Lg(f, ) est minorée par —n,. Elle atteint cette
valeur minimale pour f = fo. Ces résultats peuvent étre vérifiés par simulations. Pour
cela, nous tragons sur la figure 3.1 les variations de Lg( f ,0p) en fonction de ( fTS — foT%)
dans le cas d'un canal sans bruit. La fonction Lg( 1, ) a été calculée pour un systeme
utilisant un code LDPC de taille n, = 512 bits, rendement R = 0.5 et u;, = 4. En
observant cette figure, il est clair que la fonction Lg( f ,0p) admet un minimum pour
f=fo(ie fT,— foT, = 0) et la valeur de ce minimum est égale & —256 (pour le code
LDPC utilisé dans cette simulation, n, = 256). Ce qui valide 1’étude que nous venons
d’effectuer.

La fonction Lg( f ,00) étant minimale pour une fréquence f = fo, notre but est de
trouver la fréquence f qui minimise L. Cette fréquence sera une estimée du résidu de
porteuse du systeme. L’équation (3.6) peut étre estimée par :

K-1

. 1 ' o
Lr(f,00) = [Z ( “’“H<H szgn (ro, (kj + inc)e*J(Qﬂ(kfrmc)fTs))))
=0 k=1
] I]I:Hn }é}% 7/‘Qo(k + Z?”L )6 ](Zﬂ(kj+lnc)fTs))’)i| (314)

ou K est le nombre de mots de code utilisés pour calculer I'espérance mathématique
de L. Dans le reste de ce document et pour des raisons de simplicité, nous supposons
que K = 1. Finalement, le résidu de porteuse du systeme est estimé par :

fCS’FM = arg{nin f/R(f, 00) (315)
!
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Figure 3.1 — LR(f, o) en fonction de lerreur d’estimation du résidu de porteuse,
tracée pour un déphasage connu par le récepteur.

Dans la suite de ce document, ’algorithme d’estimation que nous proposons et qui est
basé sur la minimisation d'une fonction du syndrome, sera désigné par l'algorithme du
C-SFM (CFO estimation-Syndrome Function Minimization).

Faisons maintenant un zoom sur une partie de la fonction Lg( f ,0p) et tracons la courbe
résultante sur la figure 3.2. Comme nous l’observons, pour fTS — foTs # 0, la courbe de
Lz (f,60) contient plusieurs minima locaux. Pour cela, il est clair que nous ne pouvons
pas utiliser un algorithme de type Gradient pour résoudre le probleme d’optimisation.
Dans ce document, nous proposons d’utiliser 'algorithme du Recuit Simulé [43, 11]
pour minimiser la fonction du LLR du syndrome et estimer ainsi le résidu de porteuse
du systeme.

Algorithme du Recuit Simulé

Dans sa forme originale, I’algorithme de Recuit Simulé est basé sur I’analogie entre la
simulation de la recuisson des solides et la solution des grands problemes d’optimisation
combinatoire. Recuit est le processus de chauffage d’un solide et de son refroidissement
lent de maniere a éliminer les tensions et les imperfections du cristal. Au cours de ce
processus, l'énergie libre du solide est réduite au minimum. Le chauffage initial est
nécessaire pour éviter d’étre piégé dans un minimum local. Chaque fonction peut étre
considérée comme 1’énergie libre d'un systeme et par conséquent, I’étude et I'imitation
de ce processus devrait permettre de résoudre notre probleme d’optimisation.

Soit h la fonction que nous cherchons a minimiser. L’algorithme itératif du Recuit
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Figure 8.2 — Zoom sur la fonction Lg( f ,00), tracée pour un déphasage connu par
le récepteur.

Simulé se résume comme suit :
e A litération O :

s Initialiser (9, T et a, ot (™ est la solution du probléme de minimisation
apres m itérations, Tj est la température initiale et a est le coefficient de baisse
de température.

e A l'itération m :

x Générer une variable z suivant une loi uniforme.

+ Si (h(z) — h(z™=Y) <0), accepter 2™ = z

* Sinon
> Générer une variable u suivant une loi uniforme entre 0 et 1,

. —h(z(m=1D)
> Accepter (™ = z si (exp(—(%)) > u).
e Sortir quand le nombre maximal d’itérations est atteint ou bien qu’'un critere

d’arrét est vérifié.

Résultats des simulations

Afin d’analyser les performances de 'algorithme du C-SFM proposé pour l'esti-
mation aveugle du résidu de porteuse, nous avons tracé les courbes de MSE (Mean
Squared Error) obtenues par des simulations de Monte Carlo, ou, pour chaque
réalisation, un résidu de porteuse uniformément réparti entre —0.1/75 et 0.1/7; a été
tiré aléatoirement. Rappelons que le déphasage introduit par le canal de propagation
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Figure 3.3 — Performances de I'algorithme du C-SFM appliqué pour I'estimation
aveugle du résidu de porteuse en présence d’un déphasage connu par le récepteur.

est supposé connu par le récepteur. L’algorithme du C-SFM a été comparé a la méthode
classique d’estimation du résidu de porteuse décrite par (3.2). La figure 3.3 montre les
courbes de MSE de I'algorithme du C-SFM et de la méthode classique appliqués a un
code LDPC de taille n. = 512 bits, rendement R = 0.5 et ayant u; = 4 éléments non
nuls dans chaque ligne de sa matrice de controle de parité. Pour I’algorithme du Recuit
Simulé utilisé dans le C-SFM, les parametres suivants ont été utilisés :

> Température initiale Ty : 500 °C,

> Coefficient de baisse de température a : 0.9,

> fréquence d’entrée f initialisée & : 0.01

> Taille de I'intervalle de recherche de la variable uniforme z : 0.2/7.

A partir de la figure 3.3, il est clair que si nous augmentons le nombre d’itérations
de T'algorithme du Recuit Simulé, les performances de l'algorithme du C-SFM pour
I’estimation du résidu de porteuse sont améliorées. Ces performances dépassent claire-
ment celle de la méthode classique. Pour 3500 itérations du Recuit Simulé, une MSE
d’environ 3.107? est atteinte pour un Ej,/N, égal & 2 dB seulement.

3.2.2 Méthode d’estimation du résidu de porteuse a com-
plexité réduite - Algorithme du C-ISFM

Le principal inconvénient de ’algorithme du C-SFM proposé dans le paragraphe
précédent pour I'estimation du CFO, est la partie itérative du Recuit Simulé pour la-
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quelle de nombreux parametres doivent étre initialisés. Afin de réduire la complexité et
le temps de calcul de cet algorithme, notre objectif est maintenant de réduire le nombre
d’itérations du Recuit Simulé utilisé pour la minimisation de la fonction Lg(f,6p) ex-
primée dans (3.6). Ainsi, au lieu d’initialiser aléatoirement la fréquence d’entrée f
a la premiere itération du Recuit Simulé, nous proposons de lancer d’abord I’algo-
rithme classique d’estimation du résidu de porteuse décrit par (3.2). La fréquence
fczass estimée par cet algorithme sert de fréquence d’initialisation pour le Recuit Si-
mulé. L ’algorithme d’estimation du CFO ainsi obtenu est désigné par le C-ISFM (CFO
estimation-Initialized Syndrome Function Minimization).

Remarquons aussi que le nombre d’itérations du Recuit Simulé augmente avec la taille
de I'intervalle de recherche de fy. Ainsi, pour I'algorithme du C-ISFM, nous proposons

de réduire cet intervalle de [ -0.1/T,0.1/ TS} a 'intervalle [ fdass — 3/ 02 e fdass +

3\/021(185], olt 0%, est la variance théorique de I'estimation du résidu de porteuse de
la méthode classique.

Dans [5], les auteurs calculent une expression approximative de o2, . en supposant le
résidu de porteuse nul. Leur expression, donnée dans (3.3), est aussi valable pour des
petites valeurs de fyTs. Dans ce document, nous calculons une nouvelle expression de
02,05 Cette expression est obtenue sans recourir a 'hypothése d'un résidu de porteuse
nul. Pour des grandes valeurs de N nous démontrons que :

1
ngass ~ m (20—3 + 402 + 203) . (316)

Le calcul détaillé de (3.16) est donné en Annexe B.1.

Résultats des simulations

Appliquons maintenant la méthode du C-ISFM a un systéeme de communications
utilisant le méme code LDPC déja utilisé dans ce chapitre. Les courbes correspon-
dantes de MSE en fonction du E,/Ny sont affichées sur la figure 3.4. Comme nous
le voyons, initialiser la fréquence d’entrée a fdass et réduire l'intervalle de recherche
comme proposé ci-dessus (algorithme du C-ISFM), donnent de meilleurs résultats pour
un nombre fixe d’itérations. Pour seulement 1000 itérations du Recuit Simulé, nous
atteignons maintenant une MSE de 3.107° pour un F,/N, égal a 5 dB, alors qu’en
appliquant l'algorithme du C-SFM d’origine et pour le méme nombre d’itérations
(1000 itérations), une MSE d’environ 5.107° est obtenue pour un Ej,/N, égal a 5 dB.
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Figure 3.4 — Performances de I'algorithme du C-ISFM appliqué pour 'estimation
aveugle du résidu de porteuse en présence d'un déphasage connu par le récepteur.

3.3 Estimation aveugle du résidu de porteuse
en présence d’un déphasage inconnu par le
récepteur

Jusqu’a présent, nous avons considéré dans ce document que le déphasage introduit
par le canal de transmission est connu par le récepteur, ce qui n’est pas toujours le cas.
Nous supposons maintenant que 6, est inconnu et notre objectif est toujours d’estimer
le résidu de porteuse du systeme indépendemment de ce déphasage.

La fonction de cout Lg( 1, ) de (3.6) ne peut pas étre calculée puisque le déphasage
0y est inconnu. Nous calculons alors la fonction Lg( f ,0) obtenue sans compenser le
déphasage se trouvant dans les échantillons recus.

Ny U ~
La(f,0) = B[ (=1t (T sign (R(r(ky)e 7E7T))
k=1 j=1
.I{ﬂn }?]‘E(r(kj)e_j(%kffTs))D]. (3.17)
J=L.. U
Etudions maintenant les variations de la fonction Lg( f ,0). Pour cela, prenons le cas
extreme en supposant que le déphasage 0y du canal est égal a /2 et tragons pour
ce cas la fonction Lg(f,0) de (3.17) sur la figure 3.5. On observe sur cette figure
que le minimum de Lg(f,0) n’est plus atteint pour f = fo. Ainsi, en présence d'un
déphasage inconnu, appliquer la méthode d’estimation proposée dans le paragraphe 3.2
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Figure 3.5 — La fonction Lr(f,0) tracée en présence d'un déphasage 0y = 7/2.

et minimiser la fonction Lg(f,0) qui est une fonction du LLR du syndrome calculée
partir des parties réelles des échantillons recus, n’aboutit plus a une estimée du résidu
de porteuse.

Introduisons maintenant la fonction

Li(f,0) = E[i ((—1>“k+1(ﬁsign (S(r(ky)eETT0)) )
k=1 j=1
min |S(r(ky)e IR IT)) ])} , (3.18)

qui est une fonction du LLR du syndrome calculée a partir des parties imaginaires
(3(+)) des échantillons requs. Reprenons le cas ou 6, = /2 et tragons la fonction
Lf(f, 0) sur la figure 3.6. Lf(f, 0) étant minimale pour f = fo, minimiser, dans ce cas,
cette fonction en termes de f donne une bonne estimation du résidu de porteuse fo.

Malheureusement, le déphasage 6y du canal est inconnu et par suite, nous sommes in-
capables de choisir quelle fonction il faut minimiser (Lg(f,0) ou L;(f,0)) pour estimer
le résidu de porteuse. Pour remédier a ce probleme, nous combinons ces deux fonctions

ensemble et nous introduisons une nouvelle fonction de cout définie par :

Ainsi, quelle que soit la valeur du déphasage 6y, minimiser maintenant la fonction
I( 1, 0) en fonction de f en appliquant le critere du C-SFM, aboutit & une estimée du
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Figure 3.6 — La fonction L;(f,0) tracée en présence d'un déphasage 6y = 7/2.

résidu de porteuse du systeme et ceci indépendemment de la valeur de ce déphasage
inconnu. Notons aussi que le fait de considérer les deux fonctions Lg(f,0) et L;(f,0)
conjointement réduit 'effet du bruit du canal de transmission.

Remarquons finalement que (3.18) est estimée par :

K-1 Ny U

- 1 . e
Lif.0) = 2= 20 [ D0 (=0 (T sion(S(k; + ingemt2mtma Ty )
=0 k= j=1
min [S(r(k; + ing)e AT | (3.20)
J=4. Uk

En utilisant (3.14) et (3.20), la fonction de cout de (3.19) s’écrit :
et le résidu de porteuse du systeme est estimé par :

fespar = argmin I(f,0). (3.22)
f

3.3.1 Résultats des simulations

Evaluons maintenant les performances de I'algorithme du C-SFM dans le cas d'un
canal de transmission a déphasage inconnu #y. Pour les simulations que nous avons
effectuées, un résidu de porteuse a été aléatoirement généré entre —0.1/75 et 0.1/T}, en
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Figure 3.7 — Performances de I'algorithme du C-SFM appliqué pour I'estimation
aveugle du résidu de porteuse en présence d’un déphasage inconnu par le récepteur.

présence d'un déphasage 6 tiré suivant une loi uniforme dans l'intervalle [—m /2, 7/2].
La figure 3.7 montre les courbes de MSE en fonction du E,/N, obtenues apres avoir
appliqué I'algorithme du C-SFM. Comme nous 'observons, notre méthode d’estimation
aveugle du résidu de porteuse surpasse largement la méthode classique utilisée dans la
littérature. Une MSE d’environ 5.107% est atteinte pour un Ej/Ny égal seulement a 2.5
dB et ceci pour 1500 itérations du Recuit Simulé.

Appliquons maintenant ’algorithme du C-ISFM proposé au paragraphe 3.2.2 de ce
chapitre. Les courbes de MSE correspondantes sont tracées sur la figure 3.8. Pour
seulement 700 itérations du Recuit Simulé, on atteint maintenant une MSE de 7.107%
pour un Ej/Ny égal a 3 dB. La différence entre les performances de I'algorithme du
C-ISFM et de la méthode classique est bien visible.

3.4 Conclusion

Nous avons considéré dans ce chapitre le probleme d’estimation du résidu de por-
teuse. Nous avons proposé des algorithmes originaux d’estimation aveugle basés sur
le calcul et la minimisation de fonctions du LLR du syndrome obtenues a partir des
parties réelles et imaginaires des échantillons recus. Due a la présence de plusieurs
minima locaux dans ces fonctions, la procédure de minimisation est effectuée en utili-
sant 'algorithme itératif du Recuit Simulé. Les résultats des simulations montrent que
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Figure 3.8 — Performances de I'algorithme du C-ISFM appliqué pour I'estimation
aveugle du résidu de porteuse en présence d'un déphasage inconnu par le récepteur.

nos techniques d’estimation aveugle du résidu de porteuse pour un systeme codé sont
tres performantes. De plus, la méthode d’estimation proposée est capable d’estimer le
résidu de porteuse indépendemment de la valeur du déphasage.

Le probleme d’estimation du déphasage introduit par le canal de propagation est
considéré dans le chapitre suivant.
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Chapitre 4

Synchronisation aveugle de la phase

OUS considérons dans ce chapitre le probleme d’estimation du déphasage intro-

duit par le canal de transmission. Bien que les systemes de communication ac-
tuels soient tres efficaces dans le cas d’une détection cohérente, une dégradation non
négligeable dans leurs performances est observée en présence d'un déphasage inconnu.
Ainsi, I'estimation de ce déphasage avec une erreur d’estimation minimale est exigée
pour une transmission efficace.
Nous supposons dans la suite de ce document que 'instant de synchronisation trame
et I'instant de synchronisation symbole sont parfaitement estimés au récepteur. Dans
ces conditions, un échantillon regu s’écrit sous la forme :

r(k) = b(k)e?FmEITH0) 4y (), (4.1)

ou y est le déphasage inconnu que nous cherchons a estimer.

Nous admettons dans la premiere partie de ce chapitre que le résidu de porteuse
du systeme est parfaitement estimé au récepteur. Ainsi, en compensant son effet des
échantillons recus nous obtenons :

75, (k) = r(k)e 20Ty, (4.2)

Nous proposons dans ce chapitre deux techniques aveugles d’estimation du déphasage.
Ces techniques sont basées sur le méme concept étudié et développé tout au long de
cette these et qui est fondé sur le calcul de fonctions de LLR de syndrome obtenues
a partir de la matrice de controle de parité du code correcteur d’erreurs. Ces deux
techniques d’estimation ont été présentées respectivement dans les conférences SPAWC
2008 et SPAWC 2009. Les résultats des simulations montrent que la deuxieme technique
proposée (algorithme du P-SFM), qui est basée sur la minimisation d’une fonction de
colit, présente de tres bonnes performances en termes de MSE et surpasse toutes les
méthodes testées. Cependant, ces méthodes d’estimation du déphasage ne sont pas
robustes en présence d’un résidu de porteuse inconnu. Une solution a ce probleme est
d’estimer tout d’abord le résidu de porteuse par le C-SFM et ensuite le déphasage par
le P-SFM. De tres bons résultats en termes de BER sont ainsi obtenus.
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4.1 Etat de ’art

Le probleme d’estimation du déphasage introduit par le canal de propagation a
toujours été un centre d’intérét des chercheurs du domaine de traitement de signal pour
les communications numériques. Dans la littérature, deux approches de synchronisation
sont souvent utilisées : I'algorithme conventionnel du NDA (Non Data Aided) [67] et le
HDD (Hard Decision Directed) [55]. Ces approches supposent que seulement le type de
modulation utilisée a la transmission est connu par le récepteur, ce qui est généralement
le cas. Basé sur un critere de MV, un algorithme d’estimation du déphasage est présenté
dans [16] ou seulement le cas des constellations de type MPSK a été considéré. Les
résultats de [16] ont été étendus par Moeneclaey et de Jonghe dans [57] pour couvrir
d’autres types de constellations comme par exemple les QAM. Les auteurs de cet article
ont démontré que le synchroniseur & puissance P est optimal (dans le sens du MV)
pour de faibles SNR. Le synchroniseur a puissance P estime la phase du canal par :

Op = - arg [E [b(k)F] S rfo(k;)P} . (4.3)

Pour le cas BPSK, la variable P dans I’équation ci-dessus est égale a 2, on retrouve
alors le synchroniseur proposé dans [54]. Pour toute modulation de type MPSK, P = M
21, 16]. Quant aux modulations de type QAM, I'estimateur de phase optimal est obtenu
pour P =4 [57]. Sans perte de généralité, on suppose que :

E[b(k)*] =1, (4.4)

ce qui correspond a une constellation a énergie moyenne égale a l'unité. Des algo-
rithmes dérivés du MV et du synchroniseur a puissance P ont été présentés dans [23].

Utilisé généralement comme une référence pour plusieurs algorithmes de
récupération de phase, I'algorithme HDD estime le déphasage par :

Oupp = arg(ero(k)cZ(k)*), (4.5)
k=1

ol les symboles {OZ(k)}kzl ~ désignent des décisions fermes d’estimées de N symboles
transmis. Ces décisions sont obtenues a partir des échantillons {rg, (k)} =1 n-
L’opérateur (*) représente la valeur conjuguée d’un nombre complexe.

Quand les méthodes conventionnelles présentées ci-dessus sont appliquées pour
I'estimation de la phase, I'estimée résultante présente une ambiguité de phase due aux
symétries rotationnelles de la constellation utilisée. La suppression de cette ambiguité
peut étre effectuée par un algorithme DA (Data Aided) qui exploite une séquence
pilote insérée dans le flux de données transmises et connue au récepteur [8]. Par
conséquent, une perte d’efficacité spectrale est attendue. La procédure de suppression
de I'ambiguité de phase peut étre remplacée par un codage différentiel. Ceci entraine
malheureusement une dégradation dans le BER résultant et exige des changements au
niveau du décodeur dans le cas d'un décodage itératif [27].
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Les algorithmes conventionnels d’estimation de la phase présentent de bonnes per-
formances pour des SNR élevés. Cependant, si des codes correcteurs d’erreurs sont
utilisés par le systeme de transmission, exploiter les propriétés de ces codes pourrait
aboutir a de meilleures performances. Plusieurs algorithmes ont proposé de combiner
la procédure d’estimation de la phase avec le décodage itératif, comme par exemple
dans [46, 56, 59, 70]. Dans [69], en plus de 'estimation conjointe de la phase et du
décodage, les auteurs traitent le probleme de suppression de ’ambiguité de phase.
Une méthode d’estimation du déphasage appliquée a des transmissions par satellite a
été proposée dans [17]. Cette méthode exploite la redondance apportée par un code
ayant une seule équation de parité et qui a été spécialement introduit dans le systeme
de transmission pour effectuer la procédure de synchronisation.

Nous proposons dans ce chapitre de nouvelles techniques d’estimation du déphasage
introduit par le canal de propagation. Ces techniques, basées sur les propriétés du code
correcteur d’erreurs utilisé dans la chaine de transmission, sont présentées dans la suite.

4.2 Estimation du déphasage par une expression
analytique - Algorithme du SFR

Les techniques d’estimation du déphasage que nous proposons dans ce chapitre sont

basées sur le méme critere : calcul des fonctions du LLR du syndrome du bloc recu, a
partir de la matrice de controle de parité du code correcteur d’erreurs. Dans ce chapitre
et sauf indication contraire, nous supposons que le résidu de porteuse du systeme est
connu par le récepteur.
Réécrivons les fonctions de cout introduites dans (3.6) et (3.18) du chapitre 3 en com-
pensant le résidu de porteuse présent dans les échantillons recus par sa valeur connue
(fo) et sans compenser le déphasage (le déphasage est supposé inconnu et notre but
est de l'estimer). Ces fonctions désignant des fonctions du LLR du syndrome calculées
a partir des parties réelles et imaginaires des échantillons recus sont respectivement
données par :

Lr(fo,0) = E[ ( "’““(H&gn (4, ( ))) ~min ‘?R(rfo(k]))‘ﬂ (4.6)

k=1 J=Loeitii
et
Lit0) = E[3 (-1 "HI(HSIgn S(rp,(ky)) ) min [ S(rs, (k)| ) | (4.7)
k=1

Rappelons que u; désigne le nombre d’éléments non nuls dans la £ ligne de H et k;
est la 5™ position de cette k'™ ligne.
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Les équations (4.6) et (4.7) sont estimées par :

Lr(fo,0) = % [Z( “’“H(ngn (rs, (k; —|—mc)))
i=0 k=1
2 mln }?R s, (kj +mc))})} (4.8)
et
F0) = %Kl [i< uk+1<Hs1gn S (ry, (K, —l—znc))))
J:I%unwc }%(Tfo(k:j + mc))})}, (4.9)

ou K désigne le nombre de mots de codes utilisés pour estimer les espérances
mathématiques. Dans la suite, nous supposons que le déphasage 6, est constant sur
ces K mots de code.

Développons maintenant les expressions des fonctions du LLR du syndrome présentées
dans (4.8) et (4.9). Elles sont égales a :

K-1 Ny UL
Lr(fo,0) = % [Z <(_1)uk+1 ( H sign (b(k;j + in.) cos Oy + wy (k; + inc)))
=0 k=1 =1
71{1111 |b(k; + inc) cos Oy + wy (k; + in.) })] (4.10)
et o
R 1 K-1 Ny U
L](fo, 0) = E Z [Z <(_1)uk+1 < H sign (b(k] -+ ch) sin 60 -+ ’LUQ(kj -+ ch)))
i=0 k=1 =1
_rlmn |b(k; + inc) sin 6y + wa(k; + mc)‘)} : (4.11)

Les variables wy (k) et wo(k) désignent respectivement les composantes réelles et ima-
ginaires du bruit wy, (k) défini par :

wi, (k) = w(k)e 2k, (4.12)

Soit maintenant la fonction L, qui correspond a la valeur du critere sans bruit et sans
déphasage. Elle est définie par :

L %Kz:; [; <(_1)uk+1<ﬁsign (b(ks +in.)) min [b(k; + ind)])]. (413)

Pour le cas d'une modulation BPSK, nous avons :
Lb = —N, Vuk (414)

Afin de comprendre I'intérét des deux fonctions introduites dans (4.6) et (4.7), étudions
les deux cas ci-dessous pour un canal supposé sans bruit.
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1" cas : uy est pair :

Dans le cas d'un canal sans bruit, (4.10) et (4.11) s’écrivent sous la forme :

Lr(fo,0) = Ly|cosby| = —n,|cos b (4.15)
Li(fo,0) = Ly|sinfo| = —n,|sin by (4.16)
A partir des deux équations ci-dessus, nous déduisons que :
Li(fo,0
| tan 6| = Lilfo,0) (4.17)
Lr(fo,0)

2'°Me cas : u; est impair :

Quand uy, est impair et en absence de bruit, nous avons :

. | —n.|cosby| siby € [0,Z] U2, 2n]
Lr(fo,0) = { n.|costy| si 0 € [%, %] (4.18)
. [ —n.|sinby| i b € [0,7]
Li(f0,0) = { n.|sinby|  si Oy € [, 27] (4.19)
Ainsi, quelle que soit la valeur de 6, nous avons :
L
| tan O] = £ =22 1(Jo.0) (4.20)
Lr(f0,0)

Les équations (4.17) et (4.20) nous donnent une expression analytique de 6y lorsque
le bruit est nul. En présence de bruit, nous pouvons toujours utiliser cette expression
pour avoir une estimée du déphasage. Cette estimée est donnée par :

éSFR = atan < + M) Vuk (421)
LR(f 05 0)

Lorsque la variance du bruit o? tend vers 0, éSFR tend vers #y. Une dégradation des
performances d’estimation est prévisible lorsque o2 augmente.

Remarquons maintenant que (4.21) donne une estimée de 6, avec une ambiguité de
Z. Cependant, nous pouvons faire évoluer ce critere pour aboutir a une estimation du
déphasage avec une ambiguité 7. En effet, il suffit de calculer L r(fo,00) et L 1(fo,60), ou
06 est une phase quelconque. L’étude de ’évolution des fonctions L R et L; en fonction
de 00 détermine les deux quadrants possibles d’appartenance de 6, et donne ainsi une
estimée du déphasage avec une ambiguité de 7. Nous avons :

Pour u; pair :
Selon (4.15) et (4.16), nous avons :

— Si by €[0,2]U[m, 3], Ly est une fonction croissante et L; est décroissante.
— Si by €[, 7] U[E, 27, L est une fonction décroissante et L est croissante.
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Pour u; impair :

Les équations (4.18) et (4.19) montrent qu'il est difficile d’étudier les variations des
fonctions Ly et L; pour le cas d'un u impair. Cependant, en remarquant que :

|Lr(fo,0)] = ny|cos byl (4.22)
et
ILi(fo,0)] = n,|sinby (4.23)

nous obtenons :

— Si by €[0,2]U[m, 2], |L| est une fonction décroissante et |L;| est croissante.

— Si by €[, 7 U, 27, |Lg| est une fonction croissante et |L;| est décroissante.
Ainsi, appliquer (4.21) puis étudier évolution des fonctions Ly et L; (ot |Lg| et |Ly])
nous permet d’avoir une estimée du déphasage avec une ambiguité de 7.

Dans la suite de ce chapitre, 'algorithme d’estimation du déphasage proposé dans ce
paragraphe sera désigné par l'algorithme du SFR (Syndrome Functions Ratio).

4.2.1 Résultats des simulations

Les performances de I'algorithme du SFR sont évaluées en tracant les courbes de
MSE en fonction du Ej/Ny. Des simulations de Monte Carlo ont été effectuées o,
pour chaque réalisation, un déphasage a été tiré aléatoirement et uniformément entre
—m/2 et w/2. Les performances de la méthode du SFR sont comparées a celles de
I’algorithme du HDD et du synchroniseur a Puissance P qui estiment le déphasage par
respectivement (4.5) et (4.3). Rappelons que le type de la modulation utilisée est une
BPSK. Dans ce cas, (4.3) devient égale a :

iy — % are [i (k). (4.24)

k=1

Dans la suite de ce chapitre, nous supposons que N = n.. Appliquons maintenant ces
méthodes d’estimation a deux codes LDPC de taille n, = 512 bits et de rendement
R = 0.5. Ces deux codes different seulement par le nombre d’éléments non nuls se trou-
vant dans chaque ligne de leur matrice de controle de parité. Code I a up = 4 (pair)
tandis que Code II a u, = 5 (impair). Notons que les performances de 1'algorithme
du HDD et du synchroniseur a puissance P sont indépendantes des propriétés du code
correcteur d’erreurs utilisé (et par suite de la valeur de uy), ce qui n’est pas le cas pour
le SFR. Les courbes de MSE obtenues apres avoir appliqué ces méthodes d’estimation
sont tracées sur la figure 4.1. Sur cette figure, nous observons que notre méthode d’es-
timation est plus performante que I'algorithme du HDD. En revanche, elle n’arrive pas
a surpasser le synchroniseur a puissance P qui se montre plus performant.

Remarquons aussi que les performances de la méthode du SFR se dégradent quand
le nombre d’éléments non nuls dans chaque ligne de la matrice de controle de parité
augmente. Rappelons qu’au paragraphe 1.4, nous avons étudié I'influence de la densité
de la matrice de controle de parité sur les performances de la méthode de synchroni-
sation trame du SSS. Cette méme analyse reste valide pour les méthodes d’estimation
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T T
—+&— algorithme du HDD
—<— algorithme du SFR, Code |
i —— algorithme du SFR, Code Il
: —©— synchroniseur & puissance P|

10‘ i i i i i i
6
E,/N, (dB)

Figure 4.1 — Estimation aveugle du déphasage par I'algorithme du SFR. Le résidu
de porteuse du systeme est supposé connu par le récepteur.

du déphasage proposées dans ce chapitre.

Nous proposons dans le paragraphe suivant une autre méthode d’estimation du
déphasage introduit par le canal. Cette méthode d’estimation est basée sur le cal-
cul et la minimisation d’une fonction du LLR du syndrome.

Dans le reste de ce chapitre et pour des raisons de simplicité, nous supposons que
uy, est pair et constant pour toutes les lignes de la matrice de controle de parité.

4.3 Estimation du déphasage par minimisation
d’une fonction de coiit - Algorithme du P-SFM

Dans ce paragraphe, nous proposons une nouvelle technique d’estimation du
déphasage introduit par le canal de propagation. Cette technique tres performante
en termes de minimisation de MSE de I'estimation, est décrite dans la suite.
Rappelons que nous sommes toujours dans le cas d'un résidu de porteuse connu par le
récepteur. Une fois les échantillons r(k) regus, nous compensons tout d’abord le résidu
de porteuse qui leur est introduit par sa valeur exacte fy. Les échantillons 7y, (k) sont
alors formés. Ensuite, nous appliquons a ces échantillons une phase quelconque 6. Ainsi,
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Figure 4.2 — Les fonctions Lr(fo,0) et L (fo,0) en fonction de I'erreur d’estimation
du déphasage (é — ).

les fonctions de cout de (4.6) et (4.7) s’écrivent maintenant :

Ty

LR(fO,é) = E[Z < “k+1<H51gn (s ( )e‘jé))) ~min }?R(Tfo(kj)e_ja)’)]

) o (4.25)
et
L) = B[S (1) ”’v“(Hagn S (k)e™) ) min |30 (ky)e ™) )|
. (4.26)

Nous tragons sur la figure 4.2 les variations de Lg(fo, é) et Ly(fo, é) en fonction de
Perreur d’estimation du déphasage (5 —0o). Le code utilisé est un code LDPC de taille
n. = 512 bits, rendement R = 0.5 et ayant u;, = 4 éléments non nuls dans chaque
ligne de sa matrice de controle de parité. A partir de la figure 4.2 nous remarquons
que Lz(fo,0) est minimale pour une erreur d’estimation nulle (i.e § = 6;), alors que
L(fo, 6~) est maximale. Ainsi, afin d’estimer le déphasage introduit par le canal, nous
définissons une nouvelle fonction de cotit donnée par :

J(fo,0) = Lr(fo,0) — Li(fo,0). (4.27)

Les variations de .J(fy,0) en fonction de (6 — 6;) sont tracées sur la figure 4.3 _pour
le méme code LDPC déja utilisé. Sur cette figure, nous observons que J( fo, ) est
minimale pour 6 =6, (modulo 7). Par conséquent, minimiser la fonction J( fy, ) par
rapport a 6 donne une estimée du déphasage avec une ambiguité de 7.
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Figure 4.3 — La fonction de cott J(fo, é) en fonction de l'erreur d’estimation du
déphasage (é — ).

4.3.1 Minimisation de la fonction de coiit par la méthode de
descente du Gradient

A partir de 'allure de la courbe tracée sur la figure 4.3, il est clair que J(fo, é) a
un seul minimum localisé a une phase # = 6. Ainsi, le probleme d’optimisation que

nous avons n’est pas si compliqué et peut étre résolu par la méthode de descente du
Gradient [2].

Méthode de descente du Gradient

La méthode de descente du Gradient est une technique d’optimisation applicable
aux fonctions dérivables ayant un seul minimum global. Soit h(z) la fonction a mini-
miser. Basée sur un algorithme itératif, la méthode de descente du Gradient est décrite
ci-dessous :

e A l'itération O :

s Initialiser (9, ott (™ est la solution du probleme de minimisation apres m
itérations.

e A l'itération m :

x Calculer :

(4.28)
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ou

Oh(x)

0r  |lz=gm-1)

(4.29)

représente la dérivée partielle de h par rapport a z, calculée pour x = (™1,
La variable e désigne le pas de la procédure de descente. Dans la suite de
ce chapitre, nous considérons le cas d’'un Gradient a pas variable. Ainsi, un
exemple simple de €™ est :

em — (4.30)
ou (' est une constante a régler.

e Sortir quand le nombre maximal d’itérations est atteint ou bien qu'un critere
d’arrét est vérifié.

Dans notre cas, nous voulons minimiser la fonction .J(fy,6) donnée par (4.27).
Comme indiqué dans (4.28), la méthode du Gradient nécessite le calcul de la dérivée
de la fonction a minimiser. Cependant, les fonctions Lg( fo,é) et Ly( fo,é) données
respectivement par (4.25) et (4.26) ne sont pas dérivables. Toutefois, ces fonctions sont
des approximations du LLR du syndrome qui ont été obtenues a partir de (1.27). En
utilisant l’expression exacte du LLR d'un syndrome donnée en (1.25), nous définissons :

Ny

L. (fo,0) = E{Z ((—1)w+1 atanh (ﬁtanh (m(%fj)e—jé))))} (4.31)

k=1

et

Li.(0) = E{nz ((—1)uk+1 atanh (ﬁtanh (%(%eﬁ))))} . (4.32)

k=1

Les fonctions Lg, ( fo, 0) et Ly, (fo, ON) sont des approximations respectives de Lg( fo, 0)
et Li(fo,0). Ainsi, minimiser (4.27) revient a minimiser

Je(f0,0) = Lz (fo0.0) — L1.(fo,0). (4.33)

Le calcul détaillé de la dérivée partielle de J.( fo, 5) est donné en Annexe C.1.

Remarquons que (4.31) et (4.32) sont estimées par :

L (fo. ) = %KZ_I {nz ((—1)%+1 atanh <ﬁtanh (%(W@jé)»)}

=0 k=1
(4.34)
et
Reiks up+1 uk 7 (kj +ine) _a
Ly, (fo,0) = K { (( 1)“™" atanh <Htanh (%( 5 J ))))}
i=0 L k=1 j=1
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Ainsi, la fonction de cout a minimiser devient :

Je(fo.0) = Lr.(fo,0) = L1,(fo,0). (4.36)

Finalement, la méthode que nous proposons et qui sera désignée par 'algorithme du
P-SFM (Phase estimation-Syndrome Function Minimization), estime le déphasage par :

Opspy = argmin je(fo,é). (4.37)
7

Notons que la variance o2 introduite dans (4.34) et (4.35) est inconnue. Ainsi, pour
des raisons de simplicité et comme proposé dans [49], la valeur de cette variance peut
étre remplacée par 1.

4.3.2 Résultats des simulations

Nous présentons dans ce paragraphe les résultats des simulations apres application
de la méthode du P-SFM pour l'estimation du déphasage. Le code testé est un code
LDPC de longueur n, = 512 bits, ayant un rendement R = 0.5 et u = 4. Les courbes
de MSE en fonction du FEj,/Ny sont tracées sur la figure 4.4. Sur cette méme figure,
nous tracons aussi les courbes obtenues apres application de ’algorithme du HDD, du
synchroniseur a puissance P et de la méthode du SFR proposée au paragraphe 4.2.
Notons que pour l'algorithme du gradient utilisé dans la procédure d’estimation du
P-SFM, nous avons choisi un pas

M = — (4.38)

et nous avons fixé le nombre d’itérations a 50. A l'itération 0 du Gradient, la phase 6
est initialisée aléatoirement. En observant la figure 4.4, il est clair que la méthode d’es-
timation du P-SFM proposée au paragraphe 4.3 est trés puissante et ses performances
dépassent largement celles de toutes les autres méthodes testées. En appliquant cette
méthode d’estimation, une MSE d’environ 4.1073 est atteinte pour un F,/Nj égal a 3
dB.

Afin d’étudier efficacité de 'algorithme du P-SFM pour 'estimation aveugle du
déphasage introduit par le canal de transmission, nous tracons sur la figure 4.5 les
courbes de BER obtenues apres estimation du déphasage puis décodage du code LDPC
par un décodeur BP. Huit itérations de ce décodeur ont été effectuées et le code LDPC
testé est le méme que celui que nous venons d’utiliser. A partir de la figure 4.5, il est
clair que si nous appliquons le synchroniseur a puissance P, une dégradation importante
des performances est notée par rapport au cas d’une détection cohérente. Par contre,
lorsque 'on applique la technique du P-SFM, on obtient une courbe tres proche de
celle du cas d’'une détection cohérente. Pour un BER égal & 1073, la différence entre
les deux courbes est inférieure a 0.2 dB.
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—+&— algorithme du HDD

—<— algorithme du SFR

—©6— synchroniseur a puissance P|

. —*— algorithme du P-SFM
I

10’ I I I 1 | 1 1 |
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10
E,/N, (dB)

Figure 4.4 — MSE de 'estimation du déphasage en présence d’un résidu de porteuse
connu par le récepteur.

—©6— synchroniseur a puissance P|

—*— algorithme du P-SFM

. —+— détection cohérente

. I I I 1 i i i I
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9

Eb/No (dB)

10

Figure 4.5 — Courbes de BER obtenues apres estimation du déphasage puis appli-
cation du décodeur BP. Les courbes sont tracées en présence d’un résidu de porteuse
connu par le récepteur.
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Figure 4.6 — La fonction de cout J(0, é) en présence d’un résidu de porteuse in-
connu.

4.4 Performances de ’algorithme du P-SFM apres
estimation du résidu de porteuse par le C-SFM

Jusqu’a présent, nous avons supposé dans ce chapitre que le résidu de porteuse du
systeme est connu par le récepteur. Ceci n’est pas toujours le cas. Nous considérons
maintenant qu’un résidu de porteuse inconnu est présent dans le systeme de transmis-
sion et notre but est d’estimer le déphasage introduit par le canal de propagation.
Dans le chapitre précédent, nous avons montré qu’'un déphasage inconnu n’affecte pas
I'estimation du CFO. Etudions maintenant 'effet d’'un CFO inconnu sur I’estimation
du déphasage. Pour cela, nous tracons sur la figure 4.6 la fonction J (0,5) donnée
dans (4.27), en présence d'un résidu de porteuse inconnu et aléatoirement choisi entre
—0.1/T; et 0.1/T}. A partir de cette figure, il est clair qu’en présence d’un résidu de por-
teuse inconnu, notre méthode basée sur la minimisation de J(0,6) (critere du P-SFM)
n’est plus capable d’estimer le déphasage (pour 6 = 6y, J (O,é) n’est pas minimale).
Donc, avant d’estimer le déphasage, il faut tout d’abord estimer le résidu de porteuse
du systeme.

Soit fcg ru Pestimée du résidu de porteuse obtenue par la méthode du C-SFM proposée
au chapitre 3. Etudions maintenant la fonction J( fCSFM, «9) obtenue apres compensa-
tion respective du résidu de porteuse et du déphasage présents dans les échantillons
regus par fCSFM et 0. Cette fonction est tracée sur la figure 4.7 ot elle est comparée
a J(fo, ) Comme nous le voyons sur cette figure, minimiser maintenant la fonction
J( fcg FM, 9) en fonction de # aboutit & une estimée du déphasage. Cependant, un biais
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Figure 4.7 — La fonction de cotit J( fcs FM, é) apres compensation par une estimée
du CFO et un déphasage quelconque 6.

apparait lors de I'estimation de la phase et ceci est du a 'erreur d’estimation du résidu
de porteuse. Ce biais tend vers zéro quand 'erreur d’estimation du CFO tend vers zéro.

Afin d’évaluer I'influence de ce biais sur les performances de la méthode du P-SFM,
nous tracons sur la figure 4.8 la courbe correspondante de MSE. Sur cette méme figure,
nous tragons aussi les courbes de MSE de 'algorithme HDD et du synchroniseur a
puissance P. A partir de cette figure, la différence qui existe entre les performances du
P-SFM et des algorithmes existants est claire.

Nous tragons maintenant les courbes de BER obtenues a la sortie du décodeur BP
appliqué apres les procédures d’estimation du CFO et du déphasage. Les résultats des
simulations sont présentés sur la figure 4.9. Concernant nos techniques d’estimations,
1500 itérations du Recuit Simulé ont été effectuées pour estimer le CFO et 50 itérations
du Gradient pour estimer le déphasage. Pour I'algorithme du BP, 8 itérations étaient
suffisantes. Comparées au cas d'une détection cohérente, une petite dégradation est
observée dans les performances du décodeur BP apres application des techniques d’es-
timation du C-SFM et P-SFM. Pour un BER de 1073, la différence entre les deux
courbes est seulement de 0.2 dB. D’un autre coté, il est clair qu’appliquer les méthodes
conventionnelles d’estimation du CFO et de la phase donne de tres mauvais résultats.
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Figure 4.8 — MSE de l'estimation de phase obtenu apres estimation du résidu de
porteuse.
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Figure 4.9 — Courbes de BER obtenues apres estimation du résidu de porteuse et
du déphasage puis application du décodeur BP.



tel-00428895, version 2 - 2 Dec 2009

102 CHAPITRE 4 : SYNCHRONISATION AVEUGLE DE LA PHASE

4.5 Algorithme du P-SFM dans le cas de systemes
utilisant des modulations a grand nombre
d’états

Les techniques aveugles d’estimation du déphasage que nous avons proposées dans

ce chapitre sont seulement applicables dans le cas d’'une modulation BPSK. Nous pro-
posons dans ce paragraphe une autre technique d’estimation qui peut étre appliquée
quand des modulations a grand nombre d’états sont utilisées. Cette technique itérative,
basée elle aussi sur ’algorithme du P-SFM, est décrite ci-dessous.
Nous supposons tout d’abord que le résidu de porteuse du systeme est parfaitement
estimé au récepteur. Ceci nous permet de compenser les échantillons recus et de for-
mer ainsi les échantillons 7, (k). A chaque itération de la méthode d’estimation du
déphasage proposée, nous compensons le déphasage présent dans les échantillons 7, (k)
par une phase quelconque 0. Ensuite, nous utilisons I'approximation (2.17) et nous es-
timons le LLR de chaque bit associé a un échantillon r(k) par :

. . g (R)e I =42 g (R)e I — A2 .
(a5 ((k=1)g+i)) = %130 s - %131 g . i=1,...,q

(4.39)
ol nous rappelons que Q est 'ensemble des symboles modulés, v est un symbole possible
de 9 et q est le nombre de bits par symbole. La variable a fo,é)(k) représente le k™€ bit
codé obtenu apres compensation du CFO et du déphasage présents dans les échantillons
recus par fy et 6. Quand les LLR de tous les bits sont calculés, nous évaluons la fonction
de cout suivante :

) = B 32 [0 L s (1 a009)) | min, [F(a00)] |- (440

La figure 4.10 montre les variations de J'( fO,HN) en fonction de l'erreur d’estimation
(5 — 6p), pour un canal supposé sans bruit. Le code LDPC est le méme que celui déja
utilisé dans ce chapitre mais le type de modulation considérée est une 16-QAM. Pour
cette simulation, nous avons fait varier le déphasage 6, de —27 a 2w. A partir de la
figure 4.10, il est clair quoptimiser la fonction J'(fy,6) en fonction de § donne une
estimée du déphasage. En outre, nous remarquons que le minimum de J'(fy,0) est
atteint pour une phase 6 = 6, modulo 27. Ainsi en minimisant .J '(fo, é), nous sommes
en mesure d’estimer le déphasage introduit par le canal sans aucune ambiguité.
Cependant, d’apres (4.39) et (4.40), la fonction J’(fo,é) n’est pas dérivable. Ainsi, la
méthode de descente du Gradient ne peut pas étre appliquée pour résoudre le probleme
d’optimisation en question. Dans la suite, nous utilisons ’algorithme du Recuit Simulé
pour minimiser la fonction J'( fy, é) Cet algorithme est expliqué en détail au paragraphe
3.2.
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J'(fo.0)
R

Figure 4.10 — La fonction de cott J'( fo, é) en fonction de lerreur d’estimation du

déphasage (6 — 6p).

—©6— synchroniseur a puissance P|
—*— algorithme du P-SFM
Il Il Il

10°

0 1 2 3 4 5
E,/N, (dB)

Figure 4.11 — MSE de l'estimation du déphasage dans le
16-QAM.

cas d’une modulation
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4.5.1 Reésultats des simulations

Nous évaluons dans ce paragraphe les performances de I'algorithme du P-SFM pro-
posé pour des systemes utilisant des modulations a grand nombre d’états. Le type de
modulation considérée est une 16-QAM. Les performances du P-SFM sont aussi com-
parées a celles du synchroniseur a puissance P qui, pour une modulation QAM, estime

le déphasage par :
N

Op = iarg(Z (r(k))4), (4.41)

k=1

ou r(k) désigne dans ce cas un échantillon 16-QAM requ.

Les courbes de MSE de I'estimation du déphasage sont tracées sur la figure 4.11. Encore
une fois, notre méthode d’estimation du déphasage basée sur l'algorithme P-SFM se
montre tres performante. Pour 100 itérations de ’algorithme du Recuit Simulé, une
MSE d’environ 5.1072 est atteinte pour un E,/N, égal & 4 dB.

De plus, remarquons que pour le cas d'une modulation 16-QAM, le synchroniseur a
puissance P donne une estimée du déphasage avec une ambiguité de 7/2. Cependant,
comme montré sur la figure 4.10, la méthode proposée dans ce paragraphe calcule une
estimée précise de la phase, sans aucune ambiguité.

4.6 Conclusion

Nous avons considéré dans ce chapitre le probleme d’estimation du déphasage intro-
duit par le canal de transmission. Nous avons proposé deux méthodes d’estimation du
déphasage basées sur des fonctions du LLR du syndrome calculées a partir des parties
réelles et imaginaires des échantillons regus. La premiere méthode (algorithme du SFR)
donne une équation analytique du déphasage en absence de bruit. Malheureusement,
cette expression n’est pas robuste a la présence de bruit. La deuxieéme méthode d’esti-
mation (algorithme du P-SFM) est basée sur la minimisation d'une fonction de cott.
La procédure d’optimisation est effectuée en utilisant ’algorithme du Gradient pour
une modulation BPSK et le Recuit Simulé pour des modulations a plus grand nombre
d’états. Comparée a d’autres méthodes d’estimation du déphasage, la méthode du P-
SFM se montre tres performante. Un écart de plusieurs dB est observé par rapport
aux méthodes existantes. Notons que, dans le cas ou des modulations a grand nombre
d’états sont considérées, la méthode du P-SFM est capable de donner une estimation
précise du déphasage sans aucune ambiguité.

Nous avons aussi appliqué la méthode d’estimation du déphasage en présence dun
résidu de porteuse que nous estimons en appliquant la technique proposée au chapitre
précédent. La courbe de BER obtenue apres estimation du résidu de porteuse et du
déphasage par les techniques proposées (C-SFM et P-SFM) colle presque parfaitement
avec celle d'une détection cohérente.

Notons finalement que des codes LDPC ont été exclusivement testés dans les simula-
tions de ce chapitre. Toutefois, les méthodes d’estimation proposées sont applicables a
des systemes utilisant n’importe quel type de codes correcteurs d’erreurs a condition
qu’ils aient des matrices de controle de parité creuses. Dans le cas de codes ayant des
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matrices non creuses, on peut adapter ces criteres d’estimation en suivant 1’approche
du m-SSS proposée au paragraphe 2.3.2 du chapitre 2.
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Conclusion et perspectives

ETTE these est consacrée a la synchronisation aveugle des systemes de transmis-
sion. Nous avons étudié en particulier :

— la synchronisation trame,

— l'estimation du résidu de porteuse,

— l'estimation du déphasage.
Les méthodes de synchronisation que nous avons proposées sont basées sur des
techniques aveugles qui tirent profit de la présence d'un code correcteur d’erreurs

dans la chaine de transmission.

Dans la premiere partie de cette these (chapitres 1 et 2), nous avons considéré
le probleme de la synchronisation trame en supposant que le systeme de transmission
n’est affecté ni d’un résidu de porteuse ni d’un déphasage dans le canal de transmission.
Nous avons proposé une nouvelle technique de synchronisation aveugle (algorithme du
SSS) basée sur un critere MAP qui maximise la probabilité qu'une position donnée
soit la bonne position de synchronisation sachant les échantillons recus. Nous avons
démontré que maximiser cette probabilité est équivalent, apres quelques suppositions
et approximations, a la minimisation du LLR du syndrome calculé a partir de la matrice
de controle de parité du code correcteur d’erreurs. Les principaux résultats que nous
avons obtenus dans cette partie sont mentionnés ci-dessous :

— Les performances de la synchronisation trame étant mesurées en calculant la
probabilité de fausse synchronisation, nous avons effectué une étude théorique
qui nous a permit de trouver une équation analytique de la probabilité de fausse
synchronisation de la méthode du SSS. La validité de cette équation a été vérifiée
en comparant les résultats théoriques a ceux des simulations.

— Les résultats des simulations ont montré que les performances de la méthode de
synchronisation du SSS surpassent toutes les autres techniques de synchronisation
aveugles existantes, a notre connaissance, dans la littérature.

— Nous avons démontré que la méthode de synchronisation proposée (méthode
du SSS) est plus performante quand elle est appliquée a des systemes utilisant
des codes correcteurs d’erreurs ayant des matrices de controle de parité creuses,
comme par exemple les codes LDPC.

— La méthode du SSS est aussi tres performante pour les codes convolutifs qui
peuvent étre aussi définis par des matrices de controle de parité creuses. Les
courbes de FER obtenues apres synchronisation et décodage ont montré I'effica-
cité de cette méthode de synchronisation.

— Les codes BCH et les codes produits sont des codes correcteurs d’erreurs ayant des
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matrices de controle parité non creuses. Pour pouvoir synchroniser des systemes
utilisant ces types de codes, nous avons modifié notre critere de synchronisation
en adaptant la matrice de controle de parité a la fiabilité des échantillons regus.
Les performances de 1'algorithme de synchronisation ainsi obtenu (algorithme du
m-SSS) sont tres satisfaisantes, surtout pour les codes produits qui fonctionnent
a des faibles SNR.

— Nous avons aussi calculé une expression analytique du FER obtenu apres
synchronisation et décodage, en fonction de la probabilité de fausse synchroni-
sation et du FER obtenu dans le cas d’une synchronisation parfaite. Ainsi, en
utilisant cette équation, on n’est plus obligé d’appliquer le décodeur a chaque fois
qu’on veut tester 'efficacité d’une méthode de synchronisation en termes de FER.

Nous avons voulu utiliser la méme approche pour corriger d’autres défauts de syn-
chronisation. La deuxieme partie de ce mémoire (chapitre 3) est consacrée a l'estima-
tion du résidu de porteuse. Les principaux travaux réalisés dans cette partie sont les
suivants :

— Nous avons supposé tout d’abord que le déphasage introduit par le canal de pro-
pagation est parfaitement connu du récepteur et nous avons proposé une méthode
d’estimation du résidu de porteuse (méthode du C-SFM) basée sur le calcul et la
minimisation d’une fonction du LLR du syndrome obtenue a partir des parties
réelles des échantillons regus. Cette fonction de cotit présentant un seul mini-
mum global et plusieurs minima locaux, la procédure d’optimisation est effectuée
en utilisant ’algorithme du Recuit Simulé. Comparée a une méthode classique
d’estimation du résidu de porteuse, la méthode du C-SFM est clairement plus
performante. La différence entre les performances de ces deux méthodes est de
plusieurs dB.

— Afin de réduire la complexité de la méthode d’estimation du C-SFM, nous avons
proposé d’appliquer en premier temps la méthode classique d’estimation du résidu
de porteuse. La fréquence estimée par cette méthode sert de fréquence d’initiali-
sation pour notre technique d’estimation. L’algorithme ainsi obtenu (algorithme
du C-ISFM) est moins complexe que le C-SFM d’origine.

— En présence d'un déphasage inconnu dans le canal de transmission, nous avons
modifié nos criteres d’estimation du résidu de porteuse (C-SFM et C-ISFM) en
calculant une nouvelle fonction de cotit. Cette fonction est basée sur le calcul
des LLR du syndrome a partir des parties réelles et imaginaires des échantillons
regus. Les résultats des simulations ont montré que minimiser cette fonction de
cout aboutit a de tres bonnes performances en termes de MSE et BER. Ainsi,
meéme en présence d'un déphasage inconnu, la méthode proposée d’estimation
aveugle du résidu de porteuse s’est montrée tres performante.

La derniere partie de ce document (chapitre 4) traite le probleme de I’estimation du
déphasage introduit par la canal de transmission. Dans cette partie, nous avons proposé
deux techniques d’estimation aveugle du déphasage basées sur le méme concept étudié
dans cette these : le calcul des fonctions du LLR du syndrome et ceci a partir de la
matrice de controle de parité du code correcteur d’erreurs utilisé dans la chaine de
transmission.
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— Dans la premiere partie de ce chapitre, nous avons supposé que le résidu de por-
teuse du systeme est connu au récepteur. La premiere méthode d’estimation du
déphasage que nous avons proposée (algorithme du SFR) calcule une équation
analytique de l'estimée du déphasage. En comparant cette méthode a des algo-
rithmes d’estimation proposés dans la littérature, le synchroniseur a puissance P
reste le plus performant.

— Nous avons alors proposé une autre technique d’estimation du déphasage (al-
gorithme du P-SFM) basée cette fois-ci sur le calcul et la minimisation d'une
fonction de cout. Cette fonction est calculée a partir du LLR du syndrome des
parties réelles et imaginaires des échantillons regus. Comme la fonction de cotit en
question contient un seul minimum global, ’algorithme d’optimisation utilisé est
le Gradient. Les résultats des simulations ont montré que la méthode d’estimation
du déphasage du P-SFM est tres performante et est largement plus puissante que
toutes les autres méthodes d’estimation testées.

— Nous avons aussi appliqué cette technique d’estimation quand un résidu de por-
teuse inconnu est présent dans le systeme. Apres estimation du résidu de porteuse
par le C-SFM et du déphasage par le P-SFM, les courbes de BER obtenues étaient
presque les mémes que celle d'une détection cohérente.

— Nous avons finalement étudié le cas des modulations a grand nombre d’états
et les résultats des simulations ont montré, encore une fois, que la technique
d’estimation du P-SFM est tres efficace. De plus, cette technique est capable
d’estimer le déphasage sans aucune ambiguité de phase.

Perspectives

Les principales perspectives découlant de cette these sont les suivantes :

Au cours du développement du critere de synchronisation trame du SSS proposé au
chapitre 1, nous avons supposé que les éléments du syndrome sont tous indépendants.
Cette supposition est d’autant plus valide que la matrice de controle de parité du
code est creuse. Malheureusement, ceci n’est pas le cas pour plusieurs types de codes
correcteurs d’erreurs. Ainsi, il serait intéressant d’étudier la dépendance des éléments
de syndrome et son influence sur la méthode de synchronisation du SSS. Un nouveau
critere de synchronisation pourrait ainsi étre établi.

Nous avons calculé au paragraphe 1.3.2 du chapitre 1 une équation analytique
de la probabilité de fausse synchronisation. Cette équation analytique peut servir
a développer un algorithme sous optimal par rapport a celui proposé, mais moins
complexe. En effet, connaissant les lois de probabilité suivies par les criteres de
synchronisation, nous pouvons définir un seuil de synchronisation. Ainsi, il ne serait
plus nécessaire de tester les n. positions possibles de la fenétre de synchronisation.
La position de synchronisation serait la premiere position pour laquelle la valeur du
critere est inférieure au seuil. Un gain important en termes de complexité et de temps
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de calcul est alors atteint.

La méthode de synchronisation trame du SSS a été appliquée a des systemes
utilisant différents types de codes correcteurs d’erreurs. Nous citons les codes LDPC,
les codes convolutifs, les codes BCH et les code produits. Suite a ces travaux, d’autres
codes pourraient étre testés comme par exemple les turbocodes caractérisés par leurs
tres bonnes performances de décodage. Il serait aussi intéressant d’appliquer cette
méthode de synchronisation trame aux codes RS qui sont les codes a symboles non
binaires les plus connus et les plus utilisés dans la pratique.

Bien que les criteres de synchronisation étudiés dans cette these sont basés
sur les propriétés des codes correcteurs d’erreurs, l'étape de synchronisation est
indépendante de celle du décodage. Cependant on pourrait effectuer la synchronisation
conjointement avec le décodage en insérant nos criteres étudiés dans des procédures
de turbo-synchronisation. Ceci pourrait aboutir a de meilleures performances.

Le probleme de la synchronisation trame étudié dans cette these a été séparé de
celui de I'estimation du résidu de porteuse et de I'estimation du déphasage. Cependant,
comme le méme critere basé sur le calcul des fonctions du LLR du syndrome a été
utilisé pour les trois types de synchronisation (avec sirement des modifications et des
adaptations), on pourrait peut-étre estimer les parametres ¢y, fy et 6y conjointement
en résolvant des problemes d’optimisation multidimensionnels. Bien que le critere
résultant serait un peu complexe a résoudre, il serait intéressant d’explorer cette voie
de recherche.

Nous avons supposé tout au long de cette these que la synchronisation rythme (c’est
a dire I'instant optimal d’échantillonnage des signaux) est parfaitement effectuée. Ceci
n’est pas toujours le cas. Il serait alors intéressant d’appliquer les criteres proposés
dans cette these sur ce genre de synchronisation.

Les résultats des simulations présentés dans ce manuscrit ont montré que les tech-
niques de synchronisation proposées sont tres performantes. Cependant, la complexité
et le temps de calcul que demandent ces techniques n’ont pas été étudiés. Ainsi, pour
une comparaison juste, il serait utile d’étudier ces parametres.
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Annexe A

Annexe du Chapitre 1

A.1 Calcul de I’équation analytique de la probabi-

lité de fausse synchronisation de la technique
du HSS

Nous calculons dans ce paragraphe 1’équation analytique de la probabilité de fausse
synchronisation P, .. La méthode du HSS cherche la position de synchronisation qui
minimise la variable ¢. Nous avons donc :

Pr,ss = Prp(to) > t:O,...%jgl,t#tow(t)]

= 1— Prle(t) < _, min o(t)]. (A1)

Pour ¢ # tg, les variables () sont indépendantes d’une position de la fenétre de
synchronisation a une autre. D’otu :

Pp o =1— H Pr [go(to) < go(t)]. (A.2)

A une position de non synchronisation, nous avons vu au chapitre 1 que toutes les
variables ¢(t);., suivent la méme distribution Binomiale. D’ot :

r ne—1
Pryss = 1-— _PT [o(to) < SD(t)t;étoH
ny—1

= 1 [ Y Prfett) =k & ol > K|

21 [ (Prlette) = M Prlp(s, > 1)

= 1= > (Prlptte) = #] i Prlo(t)im, :j]ﬂml. (A.3)

k=0 j=k+1
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Nous avons démontré au chapitre 1 que :

p(t) ~ B(n.,1/2) t#t
et w(to) ~ B(n,p). (A4)

D’ou

Pript) = j] — (@T)(%)j@_%)m— ot (A.5)

Ty

et Prlo(te) =k] = (k )pk(l —p)r (A.6)

En remplacant (A.5) et (A.6) dans (A.3), nous obtenons une expression analytique de
la probabilité de fausse synchronisation :

Ppugs =1— {nz:l ((Zr)pk(l — )k i <g))rl (A7)

k=0 j=k+1

A.2 Calcul des parametres my, et Jfo de qg(to)

Nous avons démontré dans (1.45) que

~

o(to)  ~  N(n.my,, nrgfo)‘ (A.8)

Trouvons maintenant les expressions des variables my, et o7, introduites dans cette
distribution. X
Nous avons déja vu au chapitre 1 que L(S;(k)) peut s’écrire sous la forme :

L(Si(K)) = (28:(k) — 1)Yi(k). (A.9)

A la position de synchronisation tg, Sy, (k) et Y, (k) ne sont pas indépendantes. Dans
ce cas, nous écrivons my, sous la forme :

My, = Pr(Sy, (k) = O]E[ﬁ(sto(k>)/5to(k)=0:| + Pr(S, (k) = ]E[[A/(Sto(k))/sto(k)Zl]'
(
Calculons tout d’abord

E[L(Sty (k) 80, (0)=1] = E[Yio (k) /1 0)=1]- (A.11)

Rappelons que nous sommes toujours dans le cas d'une modulation BPSK. Pour cela,
un échantillon recu s’écrit :

r(k) = b(k — to) + w(k) (A.12)

ou b(k) = +1 est un symbole modulé et w(k) désigne le bruit.
Dire que Si, (k) = 1 signifie qu'il existe un nombre impair d’erreurs parmi les wy
échantillons impliqués dans le calcul du k*™¢ élément du syndrome. En d’autres termes
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et selon (A.12), il y a un nombre impair d’éléments w(k) qui, une fois ajoutés a b(k),
changent son signe.
Notons qu’'une erreur parvient quand :

b(k) =+1 et w(k) < -1
ou b(k)=-1 et w(k)> 1

De plus, comme

Prib(k) = 1] = Prib(k) = —1] = 1/2 (A.13)

et w(k) est une variable Gaussienne de moyenne nulle,

E[)/to (k)/StO(k)zl] = E[];Ilﬂin ‘1 + w(to -+ kj)|/31], (A14)
=1y..0Ug
ou Bj est I'événement : { parmi u; échantillons de bruit, un nombre impair de ces
éléments ont des valeurs inférieures & —1}.
En répétant la méme procédure pour le cas Sy, (k) = 0, nous obtenons :

E[L(Sk(k)) /81y k1=0] = —E[Yao (k) 31, (0] (A.15)

et
E[Yy, (k) /s, (k)=0) = E[ min [1+w(to + k;)|/8,], (A.16)

J=1,...,uk

ol By est "événement : { parmi uy, échantillons de bruit, un nombre pair de ces éléments
ont des valeurs inférieures a —1}.
Finalement, la moyenne my, de Ly, (k) est égale a :

me, = —(1—p)E[ ~min \1+w(t0—|—kj)]/32] +pE[ ~min \1+w(t0+kj)]/31]. (A.17)

J=1,.. uk J=1,..uk

Concernant la variance o7 , nous pouvons facilement démontrer que :

Jfo = F|( min I (to + k;)])*] — mfo. (A.18)

J=1,...,uk

A partir de (A.17) et(A.18), nous observons que les expressions de my, et o7, dépendent
principalement du niveau de bruit dans le canal de transmission. Afin de calculer ces
valeurs, nous générons des échantillons de bruit et appliquons (A.17) and (A.18) en
utilisant n’importe quel logiciel numérique. Une fois la moyenne my, et la variance afo
sont estimées, leurs valeurs sont tabulées pour étre utilisées ultérieurement dans notre
étude.
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Annexe B

Annexe du Chapitre 3

B.1 Calcul de ’expression analytique de la variance

2

Oclass

L’échantillon regu de (3.1) est statistiquement équivalent (s.e) a :
r(k) Z (b(k) + w(k)) el ChoTet00), (B.1)

Pour la méthode existante qui estime le résidu de porteuse par (3.2) et en choisissant
un coefficient D = 1, nous introduisons les deux variables :

T = 5 (r(k)r*(k - 1)), (B.2)
E

k
(et = )] = 5o o

I
—

et y =

Selon [24], la variance de l'erreur d’estimation du résidu de porteuse est approximée
par :

1 1 (Elle—yP]  El(x—y)?
2~ —R — . B.4
Oclass 47T2T52 8 < |y|2 yg > ( )
Dans le cas d’une modulation BPSK
r(k)? = (1+ v(k))er@”kaTS*eO), (B.5)
ou
v(k) = 2b(k)w(k) + w(k)?. (B.6)

w(k) étant un bruit complexe Gaussien de moyenne nulle et une variance totale 0% =
202, nous avons :

El|w(k)|'] = 80t

| =
E[o(t)] =0, E[p(k)? =0, E[jo(k)P] = 802 + 804, (B7)
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En prenant en considération les équations ci-dessus et en substituant (B.2) et (B.3)
dans (B.4) nous obtenons :

N -2
2 4 6 8
O pss R TN 1) <206 + 4o, + 20€>. (B.8)

Pour des grandes valeurs de N, (B.8) est approximativement égale & :

2 ~~

Oclass ~

1
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Annexe C

Annexe du Chapitre 4

C.1 Calcul de la dérivée partielle de J.(fo,0)

Afin de trouver ~ ~ ~
8Je(f076) _ 8LRe(f079) B aLIe(ane)
00 00 90
nous devons calculer les dérivées partielles de Ly, (fo,0) et Ly, (fo,6). Conformément &
(4.31) nous avons :

%‘g{),é) . Li; % ((_1)uk+1 atanh <ﬁtanh <§R(w€j5))>>]

j=1

, (C.1)

Uk

> (;[ta b (("el) )] Htanh( ) —m))
h=1 1 (Htanh (%(%fj)@jénf

" (C.2)
Or
Tfo(kj)e_ge
o ()] - BPCE]
(cosh (?R(W‘;—(Qk]) 19)))
et

% [?R(Tf(;(ifj)e_jé)} = % [ — b(k;) cos B sin 8 + b(k;) sin Oy cos  — R(w(k;)) sin 5] .
(C.4)

L’équation (C.4) ne peut pas étre calculée en raison du nombre de variables inconnues
qui y participent. Cependant, cette équation peut étre approchée par :

i [%(Meﬂ)} ~ L [ — R(rs, (k;)) sin 6 + (74, (kj)) cos 9} (C.5)

o0 0—2 0—2
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L’approximation précédente devient exacte en absence de bruit. En substituant (C.3)
et (C.5) dans (C.2), nous obtenons :

Uk §R('rf0(k: )) sinf + \S(Tfo(k’g)) cos 6 4 an "o () o0
~ ) ; < 02<008h (%(y‘fo—(fj)ejé)>>2 gt h <§R( o2 )>>

o k=1 1-— <Htanh (8? TfO(k ) é)))
(C.6)

Une procédure similaire est effectuée pour calculer la dérivée de Ly, ( fo, #). Finalement,
(C.1) est égale a :

ok R(rs, (k) sin + S(rsy(kj)) cos 0 1 o w(k) g
_ . JZ:; < 02<Cosh <§R(%—(2kj)e—j5) >2 gt h <§R( ) )))
aJeg;o,e) _ E[Z(_l)um( uffk - :
= Tfo\Kj) i
k=1 1-— <j1_Iltanh (?R( 2 e 9)))

Uk % Tfo ) sin 6§ — §R(Tfo(kj)) cos § ﬁtanh (%(Tﬂ)(kj) e_jé))>

2
j=1 2<cosh (%(—Tf‘;(fj)e—jé) > i=1 >]
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Résumé

Les dernieres années ont vu une augmentation dans la demande de systemes de communica-
tions numériques efficaces et fiables. Afin de protéger les données transmises contre le bruit,
les codes correcteurs d’erreurs doivent étre introduits dans le systeme de transmission. Les
codes LDPC (Low Density Parity Check), les codes produits et les turbocodes ont prouvé
leur efficacité dans la détection et la correction des erreurs, méme a des faibles SNR (Signal
to Noise Ratio). Cependant, une dégradation importante dans les performances de ces codes
est atteinte dans le cas d’'une mauvaise synchronisation au niveau du récepteur. Ainsi, 1'uti-
lisation de méthodes de synchronisation efficaces est nécessaire pour le bon fonctionnement
d’un systeme de transmission. Les techniques classiques de synchronisation sont basées sur
le rajout de bits pilotes dans la séquence de données a transmettre. La détection de ces
bits a la réception nous permet de réaliser la synchronisation. Cependant, ces méthodes
ont pour effet de diminuer l'efficacité spectrale de la transmission surtout quand des codes
correcteurs d’erreurs de petite taille sont utilisés dans le systeme. Pour cela, nous sommes
intéressés dans cette these par la conception de nouvelles techniques de synchronisation
aveugles, qui sont capables de synchroniser a des faibles SNR. Nous considérons dans cette
theése le probleme de la synchronisation trame, de I'estimation du résidu de porteuse et de
I’estimation du déphasage. Nous proposons des techniques de synchronisation originales qui
sont basées sur le calcul et la minimisation de fonctions du LLR (Log-Likelihood Ratio) du
syndrome calculées a partir de la matrice de controle de parité du code correcteur d’erreurs.
Les résultats des simulations ont montré que les techniques proposées sont tres efficaces et
leurs performances surpassent celles de plusieurs méthodes existant dans la littérature.

Mots clés : Synchronisation trame, estimation du déphasage, estimation du résidu de
porteuse, codage de canal, algorithmes d’optimisation.

Abstract

The past few years have seen an increasing demand for efficient and reliable digital
communication systems. In order to protect the transmitted data from noise, error correcting
codes should be used in the transmission scheme. LDPC (Low Density Parity Check) codes,
product codes and turbocodes have proven their efficiency in detecting and correcting
errors, even at low SNR (Signal to Noise Ratio). However, a degradation in the performance
of these codes is expected in the case of a bad synchronization. Therefore, the use of
efficient synchronization methods is essential to keep the system in a good working order.
Conventional synchronization techniques involve the insertion of pilot bits in the transmitted
sequence of data. The detection of these bits at the reception enables us to carry out
synchronization. However, applying these methods decreases the spectral efficiency of the
transmission especially when error correcting codes of small sizes are used in the system.
For that reason, we are interested in this thesis by the design of novel methods of blind
synchronization, which are able to synchronize even on low SNR. We consider in this thesis
the problem of frame synchronization, CFO (Carrier Frequency Offset) estimation and phase
estimation. We propose powerful synchronization techniques that involve the calculation and
the minimization of functions of the LLR (Log-Likelihood Ratio) of the syndrome calculated
from the parity check matrix of the error correcting code. Simulation results have shown
that the proposed techniques are very powerful and their performance clearly exceeds those
of several existing methods.

Keywords : Frame synchronization, phase offset estimation, CFO estimation, channel
coding, optimization algorithms.



