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Résumé

Cette thése traite du probléme de la synchronisation de porteuse pour la transmission de don-
nées entre un satellite géostationnaire et un terminal utilisateur. L’étude menée ici se rapporte
plus précisément & des systémes multimédia large-bande exploitant les bandes Ku/Ka. Un enjeu
majeur lors de la conception d’applications & destination du grand public réside dans la possibilité
de garantir un accés & moindre colt aux utilisateurs. Cela se traduit en particulier sur les spé-
cifications des terminaux en termes de puissance & ’émission et de gain & la réception, et donc
sur le rapport signal & bruit. Afin d’assurer la qualité de la liaison & de trés faibles points de
fonctionnement, de puissants codes correcteurs d’erreur sont utilisés, tels que des codes LDPC
ou des turbo-codes. Les systémes actuellement envisagés se fondent par ailleurs sur des modula-
tions de phase et les normes les plus récentes privilégient des ordres de modulations élevés afin
d’augmenter Defficacité spectrale des systémes. Les performances de décodage se trouvent alors
fortement affectées par la qualité de la démodulation. C’est pourquoi 'opération de récupération
de la porteuse s’avére critique au sein du récepteur. A faible rapport signal & bruit, les techniques
de synchronisation classiques ne sont pas suffisament performantes pour garantir la qualité de
service requise. Une approche possible réside dans l'utilisation d’informations de décodage afin
d’améliorer les performances de la synchronisation.

Les algorithmes proposés dans cette étude se fondent sur le décodage souple d’un code de parité
simple pour la synchronisation de phase porteuse. Cette approche est essentiellement motivée par
le fait que le code étant trés court, il est possible d’extraire une information de décodage & partir
d’un nombre réduit de symboles regus, et donc potentiellement de suivre des variations rapides
de Perreur de phase sans initialisation particuliére. Cela est important dans un contexte ou les
contraintes de faible coiit se répercutent sur les spécifications des oscillateurs dans les terminaux,
induisant une erreur de fréquence et un bruit de phase qui ne peuvent pas étre négligés. Nous
étudions d’abord comment extraire une information de décodage & partir des symboles recus, et
comment ’exploiter lors de la synchronisation de phase. Deux algorithmes de synchronisation issus
du maximum de vraisemblance sont déduits de cette approche :

1. Un schéma de synchronisation fondé sur une boucle de phase et adapté & des transmissions
continues est étudié en premier lieu. Testé avec les modulations QPSK et 8PSK, le détecteur
proposé s’avére plus performant que les détecteurs de phase classiques a trés faible rapport
signal & bruit. Il permet ainsi de suivre plus efficacement le bruit de phase ainsi qu’une
erreur de fréquence réaliste. Le gain sur la gigue de phase se traduit enfin par une réduction
importante de la probabilité de saut de cycle.

2. Pour des transmissions par paquets, on préfére des schémas non bouclés, qui n’ont pas de
phase d’acquisition. L’estimateur de phase proposé est plus performant que ’estimateur de
Viterbi et Viterbi & faible rapport signal & bruit, y compris lorsque l’erreur de phase varie
au cours du temps.

Les résultats de simulations présentés dans cette thése sont fondés sur un modéle de transmission
inspiré de la norme DVB-S2. Cette étude montre que dans des conditions de réception réalistes,
I'utilisation de la redondance d’un code de parité peut-étre profitable pour la synchronisation
de porteuse. Dans un contexte tel que celui de transmissions multimedia par satellite, les algo-
rithmes proposés constituent une alternative intéressante 3 1’utilisation de symboles pilotes pour
I'initialisation d’algorithmes itératifs plus performants.
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Abstract

This thesis is devoted to the carrier synchronization aspects in data transmission systems
involving a geostationnary satellite and low-cost user terminals. The study is focused on wideband
multimedia communication systems operating in Ka-band. The recent standards DVB-S2 and
DVB-RCS are designed to provide high quality data transmission in such context. They involve
powerful channel codes such as LDPC codes and turbo-codes, that make possible to envisage very
low signal-to-noise ratios. High order phase modulation schemes with coherent demodulation are
suited to increase the spectral and power efficiency. The carrier synchronization in the receiver
is then critical to provide sufficient demodulation performance, in order to fully benefit from the
code capacity. The classical techniques perform poorly at low signal to noise ratio. The use of
decoding information allows then to improve the carrier phase recovery.

The proposed carrier synchronization algorithms are based on the soft decoding of a short
single parity check code. This approach is motivated by the fact that short sequences are less
affected by the phase variation than long channel-encoded frames. This is important, since the
poor specifications of the oscillators involved in low-cost receivers may result into non negligible
phase noise and frequency offset.

The soft decoding of a single parity check code is adressed first, then applied to derive two soft
decision directed phase synchronisation schemes :

1. Feedback synchronization schemes are well suited to continuous transmissions. A phase lo-
cked loop involving the proposed detector outperforms the classical algorithms at low signal
to noise ratio. It appears to efficiently track the phase noise, and to cope with realistic fre-
quency offsets. The phase jitter improvement results in a great reduction of the cycle slip
probability. The study is carried out with QPSK and 8PSK modulations, in low operating
conditions and for various coding rates.

2. Feedforward algorithms, with null acquisition time, are preferred to provide phase estimation
in burst transmission schemes. A soft decision directed phase estimator exploiting the redun-
dancy brought by a single parity check code outperforms the Viterbi and Viterbi estimator
at low signal-to-noise ratio. Moreover, it appears to cope with significant phase variation.
Some features specific to (soft or hard) decision directed estimators are highlighted in this
study.

All simulation results presented here are based on a transceiver model inspired from DVB-S2
standard. The considered signal to noise ratios reach the lowest levels envisaged for QPSK and
8PSK modulations. The phase noise model complies with the aggregate mask suggested for the
evaluation of the carrier recovery in DVB-S2 receivers. It appears that the redundancy brought by
a single parity-check code allows to significantly improve the carrier recovery in realistic receiving
conditions. For applications involving turbo-like channel codes, the proposed algorithms shall
represent an alternative to the pilot-aided approach to provide the prior phase estimates required
to initiate more powerful iterative algorithms.
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Introduction

Motivation

Les systémes de télécommunications large bande par satellite constituent une solution at-
tractive pour couvrir des zones géographiquement isolées, ot la mise en place d’infrastructures
terrestres s’avére trop cotteuse. L’évolution des applications dites “multimédia” vers des services
interactifs demandant de plus en plus de capacité motive la recherche de nouvelles solutions tech-
niques. L’exploitation de la bande Ka permet aujourd’hui 'accés & de larges ressources en bande
passante, et facilite par ailleurs I'implantation de technologies multifaisceaux avec réutilisation des
fréquences. Par ailleurs, le perfectionnement des techniques de transmission (codage canal plus
puissant, modulations d’ordre élevé, etc...) permet d’améliorer I’efficacité spectrale et en puissance
des systémes. Dans ce contexte d’optimisation des ressources et de réduction des cotts, les récep-
teurs sont amenés & travailler & de trés faibles rapports signal a bruit. La garantie d’une qualité
de service élevée se traduit alors par des spécifications trés contraignantes sur les performances de
démodulation.

L’extraction des données & partir du signal regu repose sur un certain nombre de traitements
préalables au sein du démodulateur. Le signal transmis autour de la fréquence porteuse doit tout
d’abord étre transposé en bande de base & ’aide d’un ou plusieurs oscillateurs locaux. Aprés
filtrage adapté, le signal est échantillonné au rythme symbole. Nous n’insistons pas dans cette
theése sur les aspects liés & la synchronisation d’horloge, qui vise & déterminer les instants optimaux
d’échantillonnage, afin d’éliminer ’interférence entre symboles. En revanche, la synchronisation de
porteuse, c’est & dire la compensation des effets du canal de transmission sur la phase du signal, se
révele étre 'un des points les plus critiques du démodulateur. En effet, le décodage canal, méme
trés puissant, est fortement sensible & une erreur de phase. Or la récupération de phase s’avére
particuliérement difficile dans les conditions de réception qui caractérisent une transmission entre
un satellite et un terminal utilisateur de faible cotit : d’une part le faible rapport signal a bruit
rend inutilisables les algorithmes de synchronisation classiques, et d’autre part, les variations de
I’erreur de phase qui proviennent des instabilités des oscillateurs doivent étre prises en compte.

Le principal obstacle pour ’estimation de ’erreur de phase provient de la méconnaissance des
données transmises, au niveau du récepteur. Une réponse peut étre apportée & ce probléme par
la transmission de symboles de référence dédiés a la synchronisation. Ces symboles étant connus
du récepteur, la récupération de phase peut étre améliorée, mais au prix d’une réduction parfois
importante de la capacité du systéme. Une alternative & cette approche réside dans ’association
du décodage canal & la récupération de phase. Cette démarche est particuliérement prometteuse
en présence de turbo-codes ou de codes LDPC, dont le décodage permet la restitution quasi sans
erreur des données transmises. Des schémas itératifs ot synchronisation de phase et décodage
canal sont imbriqués s’avérent effectivement performants & faible rapport signal & bruit lorsque
Perreur de phase est constante. Ces algorithmes posent toutefois probléme dans le contexte qui
nous intéresse, ou les variations de la phase ne peuvent étre négligées sur des trames codées trés
longues de type DVB-52 ou DVB-RCS. 11 devient alors impossible d’effectuer la premiére itération
de décodage sans correction préalable de la phase du signal : on est alors ramené au probléme de
synchronisation initial. Cette observation motive I’approche proposée dans cette thése, qui consiste
4 exploiter la redondance d’un code de parité trés court pour la synchronisation de phase porteuse.
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Contributions

Le but poursuivi dans cette thése est ’amélioration de la récupération de phase dans les
conditions de réception d’un terminal utilisateur en voie aller, ou d’une charge utile regénérative
(ou d’une gateway si le satellite est transparent), en voie retour. L’étude proposée prend en compte
I’évolution des systémes large bande actuels vers des schémas de transmissions & haute efficacité
spectrale et en puissance. Le modéle implanté s’inspire en particulier de la norme récente DVB-
S2 pour le choix des modulations (QPSK / 8PSK), du modéle de canal (incluant une erreur de
fréquence et du bruit de phase conforme au gabarit spécifié dans la norme) et des rapports signal
a bruit (qui atteignent les niveaux les plus faibles envisagés dans la norme).

Une premiére étude, consistant & exploiter pour la synchronisation les symboles pilotes insérés
dans les trames DVB-S2, a fait ’objet d’une collaboration entre le CNES et le laboratoire TéSA
[1]. Les principaux résultats de cette étude sont présentés en annexe D.

L’approche développée dans cette thése vise & se passer de symboles pilotes, pour exploiter
plutot la redondance sur les données issue d’'un code de parité. Nous évoquons le fait que sous
certaines contraintes, les algorithmes proposés pourraient s’appliquer directement & partir de la
redondance de codes LDPC particuliers. L’extraction d’une information souple de décodage &
partir d’échantillons regus liés par une équation de parité, est détaillée pour une modulation de
phase de type MPSK. Un détecteur et un estimateur de phase issus du maximum de vraisemblance
et exploitant cette information sont développés et comparés aux algorithmes de synchronisation
classiques.

Le détecteur de phase proposé est étudié a trés faible rapport signal & bruit pour les modulations
QPSK et 8PSK. Les performances de synchronisation sont évaluées pour plusieurs rendements du
code de parité. L’étude prend successivement en compte les effets du bruit gaussien, 'influence du
bruit de phase et d’une erreur résiduelle sur la fréquence porteuse. Des considérations liées a la pro-
babilité de saut de cycle et au temps d’accrochage des boucles complétent 1’étude, essentiellement
concentrée sur la gigue de phase.

L’estimateur de phase exploitant la redondance d’un code de parité comporte une particula-
rité importante par rapport aux structures d’estimation directes classiques. La prise de décisions
(souples) sur les échantillons regus rend en effet nécessaire la correction préalable de la phase du
signal & l’aide d’une boucle de rétroaction. Les effets induits par cette précorrection sont pris en
compte lors de 'analyse de performances. Pour une estimation par blocs, ’étude proposée vise a
optimiser la taille des fenétres afin de minimiser la gigue en présence de bruit de phase et d’une
erreur de fréquence, toujours avec les modulations QPSK et 8PSK et & faible rapport signal a
bruit.

Organisation de la thése

Dans le chapitre 1, nous présentons briévement les spécificités de la couche physique d’un
systéme large bande par satellite. L’accent est mis notamment sur 1’évolution des spécifications
sur la voie aller et la voie retour, avec la normalisation de codes correcteurs trés puissants tels
que des turbo-codes (dans la norme DVB-RCS) et des codes LDPC (dans la norme DVB-S2), et
la définition de schémas de modulations de phase & haute efficacité spectrale. Aprés la descrip-
tion d’un modéle classique de canal satellite, nous rappelons les principales fonctions du récepteur.

Le chapitre 2 est consacré plus particuliérement 4 la synchronisation de phase porteuse 3 faible
rapport signal & bruit. Le probléme est formulé pour un modéle de transmission en bande de base
inspiré des spécifications de la norme DVB-S2. Un état de D'art sur les solutions existantes nous
améne & justifier notre approche dans le contexte de transmissions par satellite.

Le décodage souple d’un code de parité simple, et 'introduction de I'information obtenue dans
I’expression de la vraisemblance de la phase font ’objet du chapitre 3. A partir de la vraisemblance
sont déduits un détecteur et un estimateur de phase, étudiés dans les deux chapitres suivants.



L’étude du détecteur de phase est faite au chapitre 4 pour les schémas de modulation QPSK

et 8PSK. L’algorithme proposé, bien adapté & un contexte de transmissions continues, s’avére
intéressant pour la réception d’un signal satellite en voie aller, dans les terminaux utilisateurs.

Pour la synchronisation dans un contexte de transmissions par paquets (comme par exemple
une voie retour de type DVB-RCS), on a généralement recours & des structures directes, qui ne
posent pas de probléme de temps d’acquisition. L’estimateur de phase fondé sur le décodage souple
d’un code de parité est étudié a faible rapport signal & bruit, toujours pour les modulations QPSK
et 8PSK, au chapitre 5.

Pour terminer, nous exposons nos conclusions et proposons quelques perspectives & ce travail
dans le chapitre 6.
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Chapitre 1

Caractéristiques d’une transmission
par satellite pour des applications
large bande

Sommaire
1.1 Contexte actuel des systémes large bande par satellite .. .. ... 5
1.2 Typedetransmission . . . . . . . ¢ i o vttt v ittt ot s oo a s 6
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1.3 Modéledecanal ... ... ... ...ttt 7
1.3.1 Bruit additif gaussien . . . . . ... ... o oo Lo 7
1.3.2 Perturbations sur la porteuse . . . . . . . ... ... ... L. 9
1.4 Structure durécepteur . . . ... ... . it 9
1.5 Conclusion . . .. . . . i it i i i it e e e e e 11

Nous présentons briévement dans ce chapitre les principales caractéristiques de la couche phy-
sique d’un systéme de communications large bande par satellite. Aprés une introduction sur les
évolutions récentes dans ce domaine (§1.1), nous faisons la distinction entre les modes de trans-
mission continue et par paquets, caractéristiques des voies aller et retour de systémes par satellite
(§1.2). Aprés avoir rappelé au § 1.3 les caractéristiques du canal satellite, nous exposons enfin au
§1.4 les principales fonctions & implanter dans un récepteur, afin de permettre la démodulation du
signal.

1.1 Contexte actuel des systémes large bande par satellite

Les systémes de télécommunications par satellite ont considérablement évolué ces dix derniéres
années, avec d’une part la transition de ’analogique au numérique pour la diffusion de télévision,
et d’autre part ’apparition de services multimédia au sens large (accés internet, vidéoconférence,
échange de données...). Cette évolution a coincidé avec ’émergence de la norme DVB-S (Digital
Video Broadcasting for Satellite applications) [2], aujourd’hui trés largement utilisée pour la diffu-
sion de données. Par ailleurs, 'interactivité des applications a rendu nécessaire ’apparition d’une
voie retour de 1'usager vers 'opérateur, d’abord assurée par voie terrestre, puis par satellite, avec
notamment la définition de la norme DVB-RCS (Digital Video Broadcasting - Return Channel
for Satellite) [3]. L’évolution de la technologie a alors rendu possible I’exploitation de la bande Ka
(20-30 GHz), libérant ainsi une large plage de fréquences, et permettant de satisfaire des exigences

5
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croissantes en termes de ressources. Par rapport & la bande Ku (10-15 GHz), la bande Ka facilite
en outre 'implantation de systémes multifaisceaux avec réutilisation des fréquences, permettant
ainsi d’augmenter la capacité supportée par un satellite, et par conséquent de réduire le coit de
la bande.

Parmi les systémes existant & ce jour et exploitant (exclusivement ou en partie) la bande Ka,
on compte notamment le systéme européen opéré par SES-Astra [4], ainsi que - depuis 2005 - les
systémes américains Spaceway [5], Wildblue [6], le satellite Anik F2 de Telesat |7] au Canada, et le
satellite thailandais Ipstar [8] pour I’Australie et 1’Asie du Sud-est. Ces systémes reposent sur des
satellites géostationnaires, avec des couvertures de type multifaisceaux. Les charges utiles mises en
jeu sont généralement transparentes, c’est & dire que le satellite joue un simple réle de relais entre
I'utilisateur et ’opérateur. La régénération des signaux & bord ouvre des perspectives intéressantes
dans un contexte de communications numeériques : il devient par exemple possible d’améliorer la
qualité du signal en corrigeant les erreurs de transmission & bord du satellite. Mais surtout, la
démodulation des signaux permet d’implanter les fonctions de routage et de multiplexage dans la
charge utile, permettant d’optimiser I'utilisation de la bande et d’apporter une certaine flexibilité
au systéme. Cette technologie est déja utilisée dans les derniéres charges utiles du systéme Skyplex
[9] développées par Alenia Spazio et I’Agence Spatiale Européenne, et embarquées sur des satellites
d’Eutelsat (en bande Ku). En Europe, les transmissions dans les systémes actuels se fondent sur
les normes DVB-S en voie aller et DVB-RCS pour la voie retour. Le standard DVB-S2 [10], achevé
par PETSI (European Telecommunications Standard Institute) début 2004 propose un certain
nombre d’améliorations par rapport au DVB-S (codage canal plus puissant, modulations d’ordre
élevé, schémas de codage/modulation/débit adaptatifs), et apparait comme un bon candidat pour
les systémes & venir [11].

1.2 Type de transmission

1.2.1 Transmissions continues et transmissions par paquets

Nous distinguons par la suite deux modes de transmission distincts, dont les implications sont
différentes pour la synchronisation en réception.

1.2.1.1 Transmission continue

On parle de transmission continue lorsqu’un émetteur unique transmet un flux de données
sans interruption, comme par exemple en voie aller d’un systéme de diffusion. Au niveau du récep-
teur, ’estimation des références d’horloge et de porteuse (voir §1.4), préalable & la démodulation
du signal, est alors effectuée uniquement pour cet émetteur. Les données étant émises de fagon
continue, on peut tolérer dans ce contexte une phase d’acquisition du modulateur. On se tourne
alors généralement vers des algorithmes de synchronisation avec rétroaction, comme des boucles
de phase ou des boucles d’horloge (cf. §2.4.1).

1.2.1.2 Transmission par paquets

Lorsque plusieurs utilisateurs se partagent une fréquence porteuse selon un multiplexage de
type TDMA (Time Division Multiple Access), le récepteur regoit successivement des paquets de
données issus d’émetteurs distincts. C’est le cas par exemple pour la voie retour d’un systéme
offrant des services avec interactivité des utilisateurs : on se trouve alors dans une situation ou
plusieurs terminaux transmettent des données & un récepteur unique - situé a bord d’un satellite
regénératif (exemple : Skyplex) ou d’une gateway lorsque le satellite est transparent (comme dans
le systéme Astra). L’acquisition des parameétres de synchronisation (horloge et porteuse) au niveau
du récepteur doit alors étre réalisée séparément pour chacun des émetteurs. Les données recues
sont alors groupées par paquets (appelés “bursts”, voir §1.2.2.2), généralement courts par rapport
au temps d’accrochage des algorithmes de synchronisation bouclés. La récupération de porteuse
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et d’horloge doit alors étre effectuée a l’aide de structures directes sans phase d’acquisition (cf.
§2.4.2).

1.2.2 Les normes DVB-S2 et DVB-RCS

Les normes DVB-S2 [10] et DVB-RCS [3] ont été édifiées par 'ETSI respectivement pour les
voies aller et retour de systémes de transmission large-bande par satellite. Nous passons en revue
pour ces deux standards les caractéristiques de la couche physique dont il nous faudra tenir compte
lors de la synchronisation des récepteurs.

1.2.2.1 Voie aller : DVB-S2

Achevée en 2004, la norme DVB-S2 [10] bénéficie d’un certain nombre d’améliorations par
rapport & la norme DVB-S qui I’a précédée. Elle inclut notamment des schémas de codage canal de
type LDPC, beaucoup plus puissants que la concaténation d’un code convolutif et d’un code Reed-
Solomon proposée jusqu’alors [12]. Cela se traduit par ’apparition de points de fonctionnement plus
faibles (cf. §1.3.1). Par ailleurs, alors que la norme DVB-S privilégiait un schéma de modulation
de type QPSK, la norme DVB-S2 propose des schémas plus variés (QPSK, 8PSK, 16-APSK et
32-APSK), permettant d’augmenter efficacité spectrale du systéme. La combinaison du choix
de la modulation, du débit et du rendement de codage permet & la norme d’offrir une large
gamme d’efficacités spectrales (voir tableau 1.1). Les trames de données (64800 bits codés), sont
modulées puis transmises par blocs de 1440 symboles, entre lesquels peuvent étre insérées (de
maniére facultative, suivant les applications) des séquences de 36 symboles pilotes connus, qui
peuvent étre utilisés pour la synchronisation (cf. annexe D). Les normes DVB-S et DVB-S2 sont
bien adaptées a la diffusion continue de données d’un émetteur unique vers de multiples récepteurs.
Aprés démodulation, chaque utilisateur ne retient du signal regu que les données qui le concernent.

1.2.2.2 Voie retour : DVB-RCS

La norme DVB-RCS a vu le jour en réponse & la nécessité d’introduire une voie retour dans
les systémes d’accés large bande, permettant & l'utilisateur d’interagir avec 'opérateur dans des
applications comme l'accés & de la vidéo sur demande, accés internet, etc... Contrairement aux
normes DVB-S et DVB-52, 1a norme DVB-RCS doit permettre 4 plusieurs émetteurs de se partager
les ressources en temps et fréquence vers un récepteur unique. Le multiplexage est de type MF-
TDMA (Multiple Frequencies Time Division Multiple Access), ot la bande de fréquence allouée est
partagée en sous-bandes, dans lesquelles est réalisé un découpage temporel en “slots” de durée fixe.
Les utilisateurs se partagent donc ces slots temporels, qui leur permettent de transmettre leurs
données segmentées en paquets appelés “bursts”’, constitués d’'un nombre fixe de cellules ATM
(Asynchronous Transfer Mode) de 53 octets ou de paquets MPEG de 188 octets.

Deux schémas de codage canal sont proposés dans la norme DVB-RCS, I'un fondé sur la
concaténation d’un code convolutif et d’un code Reed-Solomon, ’autre sur des turbo-codes. Le
rendement du code peut étre augmenté par poingonnage. La modulation retenue est de type QPSK.
Les différents schémas proposés sont donnés dans le tableau 1.2.

1.3 Modéle de canal

On se place ici dans un contexte de communications large bande entre un satellite géostation-
naire et un utilisateur fixe. Le modéle canal considéré prend en compte d’une part un bruit additif
blanc gaussien (§1.3.1), et d’autre part une erreur de phase variant dans le temps (§1.3.2).

1.3.1 Bruit additif gaussien

Le canal satellite se caractérise par un trajet direct auquel s’ajoutent des réflexions multitrajet.
Le modéle classique pour ce canal est le modéle de Rice, qui tend vers un canal gaussien classique
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lorsque le trajet direct est fortement prépondérant par rapport aux multitrajets. Nous nous plagons
ici dans cette derniére situation.

Les rapports signal & bruit sont déterminés en fonction de la qualité de service requise par les
applications, et des capacités du décodeur canal & corriger les erreurs sur les données. Les turbo-
codes proposés dans la norme DVB-RCS et les codes LDPC du DVB-S2 permettent de garantir
des transmissions quasiment sans erreur, pour lesquelles le taux d’erreur paquet est inférieur a
10~". Nous donnons dans les tableaux 1.1 et 1.2 les rapports signal & bruit requis sur le canal pour
garantir de telles performances :

— Les résultats donnés dans le tableau 1.1, publiés dans la norme DVB-S2 [10], sont issus de
simulations avec 50 itérations de décodage, lorsque la récupération d’horloge et de porteuse
est idéale, pour des trames codées de 64800 bits.

— Les résultats donnés dans le tableau 1.2 sont issus du document [13] relatif & la norme DVB-
RCS [3]. Les rapports signal & bruit requis dans le canal E;/Ny sont donnés pour un taux
d’erreur paquet de 107, lorsqu’un burst de données comprend une unique cellule ATM de
53 octets ou un paquet MPEG de 188 octets. Le schéma, de codage canal considéré est le
turbo-code défini dans la norme, avec différents rendements obtenus par poingonnage.

| Modulation et rendement du code | Efficacité spectrale | Es/Ny requis pour un TEP < 1077 |

QPSK, R=1/4 0.5 bit/s/Hz -2.35 dB
QPSK, R=1/3 0.7 bit/s/Hz 124 dB
QPSK, R=2/5 0.8 bit/s/Hz -0.30 dB
QPSK, R=1/2 1.0 bit/s/Hz 1.00 dB
QPSK, R=3/5 1.2 bit/s/Hz 2.23 dB
QPSK, R=2/3 1.3 bit/s/Hz 3.10 dB
QPSK, R = 3/4 1.5 bit/s/Hz 4,03 dB
QPSK, R=4/5 1.6 bit/s/Hz 4.68 dB
QPSK, R=5/6 1.7 bit /s /Hz 5.18 dB
QPSK, R = 9/10 1.8 bit /s/Hz 6.42 dB
8PSK, R = 3/5 1.8 bit /s /Hz 5.50 dB
8PSK, R = 2/3 2.0 bit/s/Hz 6.62 dB
8PSK, R = 3/4 2.3 bit/s/Hz 7.91 dB
8PSK, R = 5/6 2.5 bit/s/Hz 9.35 dB
8PSK, R = 9/10 2.7 bit/s/Hz 10.98 dB

TaB. 1.1 — Efficacités spectrales proposées dans la norme DVB-S2 avec les modulations QPSK et
8PSK (pour un rythme symbole unitaire). Rapports signal & bruit requis pour garantir un taux
d’erreur paquet (TEP) de 10~7

Modulation et Efficacité E,/Ny requis pour un TEP < 1077
rendement du code spectrale paquet de 53 octets | paquet de 188 octets
QPSK, R=1/3 | 0.7 bit/s/Hz 1.1dB 0.7 dB
QPSK, R=2/5 0.8 bit/s/Hz 2.1 dB 1.7 dB
QPSK, R=1/2 | 1.0 bit/s/Hz 3.6 dB 32 dB
QPSK, R=2/3 | 1.3 bit/s/Hz 5.8 dB 5.2 dB
QPSK, R=3/4 | 1.5 bit/s/Hz 7.2 dB 6.4 dB
QPSK, R =4/5 1.6 bit/s/Hz 8.3 dB 7.3 dB
QPSK, R=6/7 1.7 bit/s/Hz 9.3 dB 8.3dB

TAB. 1.2 — Efficacités spectrales proposées dans la norme DVB-RCS avec un turbo-code poinconné
(pour un rythme symbole unitaire). Rapports signal & bruit requis pour garantir un taux d’erreur
paquet de 107
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On constate que les codes LDPC définis dans la norme DVB-S2 sont plus performants que les
schémas de turbo-codage proposés dans la norme DVB-RCS, ce qui s’explique notamment par le
fait que les mots codés sont beaucoup plus longs. Nous nous référerons par la suite aux points
de fonctionnement les plus faibles envisagés dans la norme DVB-S2 avec les modulations QPSK
et 8PSK, & savoir respectivement Es/Ny = —2.35dB et E;/Ny = 5.5dB, correspondant & des
rendements de codage de 1/4 et 3/5.

1.3.2 Perturbations sur la porteuse

Lors de transmissions sur fréquence porteuse, le modulateur et le démodulateur reposent sur
des oscillateurs locaux permettant de transposer en fréquence le signal en bande de base. Toute
variation des caractéristiques nominales de ces oscillateurs peut affecter leur fréquence instantanée.
Dans un contexte mettant en jeu des terminaux peu coiteux, des spécifications modestes peuvent
se traduire par un écart de fréquence entre les oscillateurs en émission et en réception, et par
du bruit de phase, d’autant plus génants que la fréquence porteuse est élevée. Par ailleurs, Veffet
Doppler induit par les mouvements relatifs entre le satellite et les utilisateurs se manifeste par un
décalage de la fréquence porteuse du point de vue du récepteur. Dans un modéle de transmission
en bande de base, ces effets correspondent & des perturbations sur la phase du signal complexe,
qui doit donc étre prise en compte dans le modéle de canal.

1.3.2.1 Erreur de fréquence

Un décalage sur la fréquence porteuse se traduit par une variation linéaire dans le temps de
I’erreur de phase induite par le canal. Les causes physiques en sont d’une part I’effet Doppler, et
d’autre part, un possible décalage des fréquences des oscillateurs en émission et réception. Lorsque
que les terminaux utilisateurs sont fixes et que le satellite est géostationnaire (ce qui est le cas
dans les systémes large bande actuels), on peut négliger I'influence de leffet Doppler devant le
décalage qui provient des imperfections des oscillateurs. Variant selon les spécifications matérielles,
Perreur de fréquence peut atteindre des valeurs relativement importantes par rapport au rythme
symbole, et peut méme conduire 4 la perte d’adaptation des filtre d’émission et de réception [14].
Des algorithmes spécifiques de synchronisation de fréquence (estimateurs ou boucles, avec ou sans
pilote, selon le rapport signal & bruit, les niveaux d’erreur de fréquence et les temps d’accrochage
acceptables) sont alors nécessaires afin de ramener erreur de fréquence dans une plage plus réduite
[15, 16] (voir § 1.4). Les algorithmes de synchronisation de phase porteuse proposés dans cette
thése fonctionnent jusqu’a un certain niveau de fréquence : nous chercherons & déterminer ce
niveau critique pour les différents schémas considérés, et en fonction du rapport signal & bruit.

1.3.2.2 Bruit de phase

Les instabilités des oscillateurs se traduisent en bande de base par une erreur de phase variant
non linéairement dans le temps, appelée bruit de phase. Dans des applications mettant en oeuvre
des terminaux & faible coit, les instabilités des oscillateurs peuvent générer un bruit de phase
relativement important, et affecter fortement la démodulation [17]. Fondée sur un modéle conforme
au gabarit suggéré dans la norme DVB-S2 (voir § 4.3), I’étude proposée dans cette thése porte
notamment sur le suivi du bruit de phase & faible rapport signal & bruit.

1.4 Structure du récepteur

Les fonctions & mettre en oeuvre dans un récepteur numérique peuvent s’articuler suivant
plusieurs schémas, en fonction des caractéristiques du signal recu. Parmi les opérations qui doivent
permettre la démodulation du signal, il faut compter notamment, :
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- Le filtrage de réception (adapté au filtre d’émission) : Dans les normes DVB-RCS et
DVB-S, la mise en forme du signal est en racine de cosinus surélevé, de roll-off 0.35 (pouvant étre
réduit & 0.25 ou 0.2 dans la norme DVB-S2, suivant les applications).

- I’échantillonnage du signal regu et la synchronisation d’horloge :  Suivant les contraintes
sur les temps d’acquisition et sur la cadence d’échantillonnage, la récupération de rythme est gé-
néralement réalisée A ’aide d’une boucle de Gardner [18] ou de l'estimateur d’Oerder et Meyr [19],
dont V’application reste envisageable & faible rapport signal & bruit. Dans le modéle de transmis-
sion défini au §2.1, nous faisons ’hypothése que la récupération de I’horloge est effectuée ; nous
considérons alors le signal re¢u échantillonné sans interférence entre symboles.

- La récupération de fréquence porteuse : Lorsque 'erreur de fréquence porteuse évoquée
au §1.3.2.1 est trop importante pour pouvoir étre compensée lors de la récupération de phase,
elle doit étre corrigée en amont. Si l'erreur de fréquence est suffisamment faible pour que la désa-
daptation du filtre de réception soit négligeable, elle peut étre estimée sur le signal échantillonné
aprés synchronisation de ’horloge, comme sur le schéma représenté en figure 1.1(a). En revanche,
lorsque ’erreur de fréquence est de ’ordre de grandeur du rythme symbole, on la corrige sur le si-
gnal re¢u comme illustré en fig. 1.1(b), de telle sorte que le filtre de réception reste adapté au filtre
d’émission [14]. La synchronisation d’horloge est effectuée par la suite sur le signal échantillonné.

Filtre

Synchronisation

adapté

d’horloge

Synchronisation

(a) Erreur de fréquence faible par rapport au rythme symbole

de fréquence

Synchronisation

de phase

Démodulation
/ décodage

Correction de Filtre Synchronisation Synchronisation Démodulation
—_— . | — L
fréquence adapté d’horloge de phase / décodage
Détection de
L I’erreur de
fréquence
(b) Erreur de fréquence de I’ordre de grandeur du rythme symbole
FiG. 1.1 - Fonctions de synchronisation dans le récepteur
- La synchronisation de phase : Une fois la fréquence et le rythme symbole récupérés, il faut

encore estimer la référence de phase par rapport a laquelle la modulation (ici de type MPSK) est
appliquée. La qualité de la synchronisation de phase a un impact important sur les performances du
décodeur canal, aussi puissant soit-il lorsque le signal est parfaitement démodulé. Les performances
requises pour la synchronisation de phase sont généralement déduites de la dégradation acceptable
sur le rapport signal & bruit, par rapport aux performances de décodage optimales (telles qu’elles
sont données par exemple dans les tableaux 1.1 et 1.2 pour les codes canal des normes DVB-S2
et DVB-RCS). Dans [20], Ginesi et al. se fondent sur des résultats de simulations pour évaluer
les gigues de phase requises si ’on souhaite limiter la dégradation sur le rapport signal & bruit
4 0.2 dB, avec les codes LDPC définis dans la norme DVB-S2, et pour un décodeur développé
par ’Agence Spatiale Européenne. Ces valeurs sont données pour les modulations QPSK et 8PSK
dans le tableau 1.3. Notons que ces résultats sont obtenus avec un modéle de l'erreur de phase
fondé sur un processus blanc et gaussien. Ils ne sont donc qu’indicatifs, et nécessiteraient d’étre
confirmés & I'aide de simulations sur la chaine de réception compléte.
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| Modulation | g4 en degrés |
QPSK 6-8
8PSK 3-4

TaB. 1.3 — Ecart-type de l'erreur de phase maximum requis (0yq4.) pour limiter & 0.2 dB la
dégradation sur les performances du récepteur DVB-S2

1.5 Conclusion

Les progrés récents dans le domaine du codage canal ouvrent des perspectives intéressantes pour
les systémes de communications large bande par satellite. Les bonnes propriétés des turbo-codes
et les codes LDPC permettent en effet d’envisager des transmissions & trés faible rapport signal &
bruit, avec des taux d’erreurs suffisamment réduits pour permettre des applications reposant sur
une qualité de service élevée. Les performances de décodage dépendent cependant fortement de
la qualité de la démodulation. En particulier, lorsque le signal transmis est modulé en phase, la
récupération de porteuse s’avére critique au sein du récepteur. La tache est alors d’autant plus
ardue que l'on travaille & faible point de fonctionnement et que les oscillateurs mis en oeuvre
dans des terminaux peu colteux peuvent induire des variations importantes de ’erreur de phase.
Le probléme est formalisé plus en détail au chapitre 2, ot un état de ’art des techniques de
synchronisation classsiques nous améne & proposer une approche qui est approfondie dans les
chapitres suivants.
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Chapitre 2

Synchronisation de phase porteuse a
faible rapport signal a bruit
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Nous nous intéressons dans ce chapitre aux techniques de récupération de phase porteuse fon-
dées sur le principe du maximum de vraisemblance, et & leurs adaptations pour des applications &
faible rapport signal & bruit. Aprés la présentation de notre modéle de transmission et la définition
d’un certain nombre de notations (2.1), nous proposons une formalisation du probléme de syn-
chronisation (§2.2-2.4). Les performances de synchronisation sont déterminées par la connaissance
plus ou moins bonne des données transmises. Les algorithmes classiques (§2.5) requiérent trés peu
d’information a priori sur les données. Leurs performances sont toutefois insuffisantes aux points
de fonctionnement envisagés pour des applications multimedia par satellite. Les algorithmes fon-
dés sur l'insertion de symboles pilotes dans les trames de données (§2.6) sont plus performants,
mais leur colt en terme d’efficacité spectrale peut étre relativement important. En ’absence de
symboles pilotes, on peut exploiter la redondance introduite par le codage canal sur les données
pour les besoins de la synchronisation (§2.7). C’est & cette derniére classe d’algorithmes que nous
nous intéresserons dans les chapitres suivants.

13
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CHAPITRE 2. SYNCHRONISATION DE PHASE PORTEUSE A FAIBLE RSB

2.1 Modéle de transmission

Nous considérons par la suite le modéle de transmission en bande de base illustré en Fig. 2.1.

ede(®)
I
| |
bits non codés Codage bits codés Bits di, = ay, + jb Filtre s(t) ® }
_—=
Canal — symboles d’émission | |
| |
= |
= |
1o |
| |
Décodage Symboles Correction Sylﬁ?hrlonisation Filtre de AN
o —— de la phas orloge P . \ |
Canal — bits e I? de la phase Yk |& Frequence porteuse| r(f) | réception : NP |
| |
| |
Bruit Blanc

Gaussien : n(t)

Fi1G. 2.1 — Modéle de chaine d’émission - réception

Notations

— Aprés codage canal et codage bit / symbole, les symboles complexes di = ay + jby sont

envoyés dans le filtre d’émission. Les symboles d; appartiennent & un ensemble fini de M
symboles {so,...,sy—1}. Dans le cadre de cette thése, nous nous intéressons & des constel-
lations de symboles de type MDPM (Modulation De Phase & M états), plus généralement
désignés par I’acronyme anglosaxon MPSK (M states Phase Shift Keying) [21]. On définit
alors les symboles complexes par :

s = \/Ese'mxfm pour[=0,...,. M —1

ol E; est ’énergie d’un symbole.
Le canal introduit une erreur de phase ¢ sur le signal.
Le signal en sortie du filtre de réception s’exprime

r(t) = dgp(t— kT —7) e 4 n(t) (2.1)
k
ou:
p(t) correspond & la convolution des réponses impulsionnelles des filtres d’émission et de
réception
T, représente la durée d’un symbole
T repésente ’erreur sur la synchronisation d’horloge
© (t) représente l’erreur sur la porteuse (a priori variant dans le temps)
n (t) représente le bruit additif blanc gaussien complexe

On suppose ici que la récupération d’horloge est idéale, c’est & dire qu’on estime parfaitement
7 = 7. Le signal est alors échantillonné aux instants optimaux en sortie du filtre de réception,
et il n’y a pas d’interférence entre symboles. Les symboles échantillonnés peuvent alors étre
exprimés comme suit :

yp = r(kTs+7)
= digp(0) e’ +ny (2.2)

ou :
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p(0) =1 : on supposera par la suite que les filtres sont de gain unitaire.

Ny est la densité spectrale de puissance monolatérale du bruit blanc complexe (n), qui peut
étre décomposé en deux composantes gaussiennes indépendantes de variance o2 = %

— On suppose que l'erreur sur la fréquence porteuse est suffisamment faible pour que le filtre
de réception reste adapté. Cela peut nécessiter une étape préalable de correction grossiére
de la fréquence (voir §4.4), qui n’est pas étudiée ici. L’erreur résiduelle maximale qui peut
étre tolérée par un algorithme de synchronisation de phase constitue un critére de sélection
important dans le contexte de communications par satellite. L’erreur de phase affectant le
k-iéme symbole recu peut s’écrire :

Ay
R

Yr =0+ k + ©pin (k) (2.3)

ou

Af représente 'erreur résiduelle sur la fréquence porteuse

Ry = 7- est le rythme symbole

©phn (k) est un échantillon de bruit de phase (voir section 4.3.1)

Les variations de la phase porteuse sont illustrées en Fig. 2.2.

e(t)

F1G. 2.2 — Variation de la phase porteuse au cours du temps

2.2 Définition du probléme

On considére un bloc de N symboles consécutifs, avec N suffisamment petit pour que ’on puisse
considérer 'erreur de phase ¢ comme & peu prés constante sur le bloc. Cela suppose que Derreur
résiduelle de fréquence est suffisamment faible : Ay < %, et que les variations dues au bruit de
phase sont lentes par rapport & la durée NT; (ce qui est le cas en pratique dans les situations
étudiées, voir § 4.3 et §5.4). On notera alors par la suite ¢ = o = ¢ pour £k =0,..., N — 1. Le
vecteur des N symboles requs y = {yo,...,yn—1} dépend du paramétre ¢ selon la relation (2.2).

Le probléme de la synchronisation de phase porteuse se pose de la facon suivante : on cherche
a estimer le parameétre ¢ & partir du vecteur d’observations y = {yr},_, y_,- En l'absence
d’information a priori sur la distribution de la phase ¢, le principe du “Maximum a Posteriori”
(MAP) devient équivalent au “Maximum de Vraisemblance” (MV), c’est & dire que 'on cherche &
maximiser la vraisemblance du paramétre ¢, notée L (p) = P [yo,...,yn—1|¢]- On notera par la
suite ¢ (N) la phase estimée & partir de NV symboles regus.

Les estimateurs fondés sur le maximum de vraisemblance présentent un certain nombre d’avan-
tages :
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— Ils sont relativement simples & mettre en oeuvre, comme on le verra par la suite

— IIs sont asymptotiquement non biaisés, c’est & dire que limy_.o E[¢ (N)] = ¢

— Ils sont asymptotiquement efficaces, c’est & dire que lorsque NV tend vers +oo, les estimateurs
du maximum de vraisemblance sont & variance minimale. On montre que leur variance tend
alors en effet vers la borne inférieure de Cramer-Rao [22].

2.3 Vraisemblance de la phase porteuse & partir du signal
recu

En supposant acquise la synchronisation d’horloge et la récupération de fréquence porteuse, de
telle maniére que la phase puisse étre considérée comme constante sur les NV symboles considérés,
les parameétres inconnus du récepteur sont : les symboles émis {do,...,dy_1} et lerreur de phase
. Sous I’hypothése d’indépendance des échantillons de bruit Gaussien la fonction de vraisemblance
pour les paramétres {do, ...,dn_1, ¢} s’écrit :

L(JOV--;JNfl;SZ) = p|:y07---ayN71|J07---7JN717§5}
N—1 )
k=0
N N—-1
1 1 ~ 2
N —d W’ 2.4
( 27ro> eXp( 202];)’% ke ) (2:4)

ol Jo, ceey dn_1et @ représentent des valeurs d’essai pour les parameétres inconnus {dy, . ..,dn_1,¢}.
L’expression (2.4) se décompose de la facon suivante :

N N-1
L (Jo,...,CZN_1,<ﬁ) = (ﬁ) exp (T; Z ( |y — ’dk + 2R (ykdze—w))>
k=

0

(7)o (- X il oo (-5 X Ja )

e o
exp (F Z R (ykd;;e_w)> (2.5)

k=0

ot R(.) représente la partie réelle et (.)* le complexe conjugué.
Sachant qu’on cherche & maximiser la fonction de vraisemblance (2.5), on peut supprimer le fac-

s Sy ‘y,%]) ne dépend ni des symboles {Jk} ni

N
R T . 1
teur multiplicatif ( m) . Le terme exp (—

de la phase . Par ailleurs, pour une constellation de type MPSK, le terme exp ( 212 k o ‘dk‘ >est

constant. La fonction de vraisemblance se simplifie donc :

~ ) | N o
I (do,---,dN—hSZ’) = exp (; Z R (ydeeM)>

k=0
N—-1 1 B
= H exp ( R (ykd e W)) (2.6)
k=0 o?
Remarque : Dans ’expression (2.6), La fonction de vraisemblance jointe L (Jo, e ci N—1, 32) ap-

parait comme le produit de vraisemblances élémentaires L (Jk, @) £ exp (%?R (ykd*e W))
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2.4 Structures des algorithmes de synchronisation

Les algorithmes fondés sur le principe du maximum de vraisemblance se divisent en deux classes
suivant leur structure bouclée ou directe.

2.4.1 Structures bouclées

Dans un systéme de synchronisation bouclé, un détecteur fournit une information sur Perreur
d’estimation du paramétre (ici la phase), permettant de le corriger & 1’aide d’une boucle de ré-
troaction. Le principe de ce type d’algorithmes est illustré en Fig. 2.3 pour la synchronisation de
phase. Le fonctionnement des boucles de synchronisation est abordé plus en détail en annexe C.
Les systémes bouclés donnent généralement de bonnes performances lorsque la phase 4 estimer va-
rie dans le temps, mais leur temps d’acquisition peut s’avérer prohibitif pour des transmissions par
paquets courts telles qu’on peut en rencontrer sur une voie retour par satellite de type DVB-RCS
(cf. §1.2.2.2). En revanche, ils sont bien adaptées aux transmissions continues.

Signal corrigé : ype ™%

Ve Détecteur de| wu(k)
phase

oi®
Filtre de boucle

et intégrateur

F1G. 2.3 — Principe d’une boucle de phase

2.4.2 Structures directes

Dans un systéme direct, les paramétres & corriger sont estimés sur un bloc d’observation, et
la correction s’effectue sur le signal retardé (Fig. 2.4 ). La phase étant estimée sur chaque bloc, le
temps d’acquisition est nul, ce qui rend ce type de structure attractif pour des transmissions par
paquets courts.

Yk Estimateur |€ 7% Signal corrigé
de phase

Yk
Retard

FiG. 2.4 — Principe d’un estimateur de phase

yre 99

2.5 Stratégies de synchronisation sans information a priori
sur les données

Nous avons développé au § 2.3 la fonction de vraisemblance (2.6) pour 'estimation de la
phase ¢ & partir de N symboles recus yo,...,ynv—1- Cette fonction dépend des symboles émis
dy,...,dN—1, a priori inconnus du récepteur. Les deux stratégies présentées dans les paragraphes
suivants permettent de s’affranchir de la connaissance des données pour 'estimation de . Dans
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les deux cas, seul le type de modulation doit étre connu du récepteur, ce qui est généralement le
cas.

2.5.1 Stratégie NDA (Non Data Aided)

Une premiére approche pour l'estimation de ¢ consiste & calculer la fonction de vraisem-

blance marginale L (¢) en moyennant L (JO, ody_g, gb) par rapport aux valeurs possibles de
(Zo,...,CiN,1 :
L@ = Bapay, |E(dosidn-1,0)]
N—1 )
= Il 2 [z (d.2)]
k=0
N—1M-1 3 1
= P [dk = sl} exp (—2% (yksl*e_”’)) (2.7)
k=0 1=0 g

Notons que cette approche suppose la connaissance par le récepteur de la constellation des symboles
{s1}1=0...m—1> ce qui est généralement le cas dans le contexte considéré ici. Des estimateurs et
détecteurs de phase NDA sont développés en annexe B pour les modulations de type MPSK. Les
algorithmes fondés sur les expressions suivantes seront choisis comme références par la suite :

— Estimateur NDA :

N-1
~ 1 ) M. ar
npa = -arg (Z | M- g(w)) (2.8)
k=0
— Détecteur NDA :
unpa (k) = [yk|” sin (M arg {yre ™77 }) (2.9)

2.5.2 Stratégie HDD (Hard Decision Directed)

Une autre approche consiste 3 estimer les symboles cio, .. .,dAN,l par décisions dures sur le
signal recu, et & introduire ces valeurs dans la vraisemblance. Cette approche est généralement
désignée par les termes “Decision Directed” (DD) [23]. Afin d’éviter toute ambiguité, nous la
qualifierons plus précisément de “Hard Decision Directed” (HDD), par opposition aux algorithmes
avec décisions souples qui seront étudiés par la suite. L’introduction des décisions dures dans la
fonction de vraisemblance se fait de la maniére suivante :

L(p)

12

L (do,...,JN,l,@
Jﬁl L% (yedze9 2.10
1 exp (; (yk e )) (2.10)

Ici encore, le type de modulation doit étre connu par le récepteur, ce qui ne pose pas de probléme
particulier dans ce contexte. Les estimateurs et des détecteurs de phase de type HDD seront
également considérés comme références lors de 1’évaluation des performances de nos algorithmes.
Leurs expressions sont développées en annexe B et rappelées ci-dessous :

— Estimateur HDD :

N—-1
@HDD = arg(Z ykd;;> (211)
k=0
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— Détecteur HDD :
UHDD (k) = (ydezeij@) (212)

ou & (.) représente la partie imaginaire.

2.5.3 Limitations a faible rapport signal & bruit

Les algorithmes présentés ici donnent des performances satisfaisantes tant que les applications
fonctionnent & des rapports signal & bruit relativement élevés [23]. En revanche, aux points de
fonctionnement considérés pour nos applications (cf. §1.3.1), les effets du bruit Gaussien sur la
phase du signal recu se traduisent par une gigue de phase élevée. L’exploitation d’une information
a priori sur les symboles transmis permet alors d’améliorer les performances de synchronisation.

2.6 Algorithmes de synchronisation avec pilotes

Lorsque les symboles {di},_,  n_; sont connus a priori (on parle alors de symboles pilotes),
la log-vraisemblance de la phase s’obtient immédiatement a partir de (2.6) :

N-—1
Ap) = R (yedje™?) (2.13)
k=0

L’expression (2.13) est similaire & la fonction log-vraisemblance issue de I’approche HDD, mais
les symboles étant connus, on ne fait ici aucune approximation. Nous qualifierons par la suite
cette approche de “Pilot Aided” (PA). En reprenant les calculs présentés en § B.2, on en déduit
immédiatement ’estimateur et le détecteur de phase suivants :

N-1
opa = arg(Z ykd2> (2.14)
k=0

upa (k) = S (yrdje?) (2.15)

Lorsque tous les symboles transmis sont connus du récepteur, les performances d’estimation
sont optimales en terme de gigue si aucune information a priori n’est disponible sur la phase
A estimer : on atteint alors la borne de Cramer-Rao . Il ne faut cependant pas oublier qu’en
pratique, seuls certains symboles de référence - insérés parmis les données utiles - sont connus
du récepteur. Un compromis efficacité de la transmission (perte de débit utile due a l’insertion
de pilotes) / performances de synchronisation s’avére alors nécessaire. De plus, lorsque l’erreur
de phase porteuse varie dans temps, la disposition des pilotes parmis les données est critique, et
requiert des études spécifiques.

Dans sa thése [24], J.E. Haakegaard utilise des symboles pilotes lors de 'estimation des pa-
ramétres (module et phase) d’un canal de Rayleigh pour une transmission continue. La trame
comprend des pilotes isolés, insérés periodiquement parmis des blocs de données de longueur fixe.
La réponse du canal est estimée & la réception de chaque pilote, puis interpolée afin de corriger les
symboles de données. Plusieurs techniques d’interpolation sont comparées, & savoir l'interpolateur
linéaire, I'interpolateur de Nyquist tronqué (filtre en sin (x) /), et U'interpolateur de Wiener (qui
minimise I’errreur quadratique moyenne). Les performances d’estimation sont étudiées notamment
en fonction de la fréquence d’insertion des pilotes. La technique se transpose naturellement pour
un canal gaussien, ot seule la phase porteuse est & estimer. Cependant, & faible rapport signal &
bruit, il apparait plus intéressant de grouper les symboles pilotes par blocs, de maniére a réduire
Perreur d’estimation sur chaque séquence de pilotes. La longueur et la disposition de ces blocs de
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pilotes doivent étre adaptées au contexte. La dynamique de la phase est généralement importante
dans les applications satellites & haut débit. C’est pourquoi C. Berrou et al. suggérent dans [25] de
répartir les pilotes en courtes séquences insérées parmis les données, plutoét que de les grouper dans
des préambules ou des postambules uniques en téte ou en fin des séquences codées - généralement
longues. La structure des trames spécifiée dans la norme DVB-S2 [10] est fondée sur ce principe.
Nous avons étudié, dans le cadre d’une collaboration entre le laboratoire TéSA [1] et le CNES,
plusieurs algorithmes de synchronisation de porteuse avec pilotes adaptés a ces trames [26]. Les
résultats principaux de cette étude sont présentés en annexe D.

Dans des schémas de transmission par bursts, le probléme de la synchronisation - et particu-
lierement celui de la récupération de fréquence - est généralement plus ardu. Dans [27], B. Beahan
s’intéresse notamment & l'influence de la répartition des symboles pilotes sur I'estimation de la
fréquence porteuse : le rassemblement des pilotes en séquences permet au récepteur de supporter
une erreur de fréquence plus grande; en revanche, ’estimation est potentiellement plus précise
lorsque les pilotes sont répartis réguliérement dans les trames. Une étude comparative de schémas
avec et sans pilotes pour lestimation de fréquence est réalisée dans [28]. Enfin, N. Noels et al.
proposent dans [29] un schéma hybride DA /NDA pour 'estimation de phase et de fréquence sur
des paquets de données.

2.7 Synchronisation de phase a 'aide d’une information de
décodage

Afin de s’affranchir de 'insertion de symboles pilotes dans les trames de données ou du moins
en limiter le nombre, une autre approche consiste & exploiter la redondance introduite par le
codage canal, au profit de la synchronisation. Les premiéres études exploitant ce principe ont été
proposées par G. Ungerboeck dans ses travaux sur les modulations codées en treillis [30]. D’abord
peu considérés, les algorithmes exploitant le code canal pour la synchronisation de porteuse ont
connu du succés avec 'apparition des turbo-codes, puis la redécouverte des codes LDPC. On s’est
alors naturellement intéressé & des schémas itératifs ou estimation de porteuse et décodage sont
associés.

Il y a plusieurs fagons d’utiliser la redondance du code canal pour la synchronisation. Nous
distinguons par la suite quatre grandes catégories d’algorithmes, qui ne constituent cependant
pas une classification exhaustive des techniques proposées dans la littérature. L’évolution des
techniques inspirées des travaux de Ungerboeck est abordée au §2.7.1. Les algorithmes présentés
au §2.7.2, plus complexes, tirent parti de la sortie du décodeur pour ’estimation de la phase. Le
§2.7.3 se rapporte & des schémas ou la synchronisation de porteuse est réalisée au sein méme du
décodeur. Enfin, dans le §2.7.4, la récupération de phase est vue comme un probléme d’estimation
plus complexe, fondé sur un modéle prenant en compte la distribution statistique de I’erreur de
phase, et éventuellement ses variations dans le temps.

2.7.1 Synchronisation a I’aide de “tentative decisions”

Afin de répondre au probléme de la synchronisation de phase pour les modulations codées en
treillis, G. Ungerboeck propose en 1982 une boucle de phase de type HDD, ot les décisions sur les
symboles sont des décisions prématurées - appelées “tentative decisions” - issues de 1’algorithme
de Viterbi avec une profondeur de décodage réduite [30].

Ce principe étant applicable & tout schéma de codage impliquant un code convolutif, il est
logiquement adapté par la suite & des turbo-codes. Dans [31, 32], Langlais et al proposent une
boucle de phase du méme type que celle de Ungerboeck, ou les tentative decisions sont issues
du décodeur externe d’un turbo-code série. Dans ses travaux de thése [14], C. Morlet propose un
estimateur de phase exploitant le méme principe, adapté & des transmissions par paquets. Etudiée
pour des codes convolutifs récursifs systématiques [33, 34], la méthode est ensuite étendue aux
turbo-codes paralléles [14].
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Tl faut noter que les algorithmes cités plus haut n’exploitent pas entiérement les potentialités
du code canal pour la synchronisation de phase. Indépendants du décodeur proprement dit, ils se
fondent sur l’extraction d’une information de décodage & partir d’un nombre réduit de symboles
recus (cf Fig. 2.5(a)). Cependant, bien que dans ce schéma, la synchronisation n’est pas incluse
dans le processus itératif de décodage, ce type de technique donne des performances bien meilleures
que les algorithmes classiques présentés au §2.5. De plus, ces algorithmes s’avérent généralement
assez robustes aux variations de la phase dans le temps.

2.7.2 Turbo-synchronisation

Plutot que de décoder partiellement le signal re¢u comme vu au §2.7.1, il est également possible
d’exploiter le signal en sortie du décodeur canal pour l'estimation de la porteuse (Fig. 2.5(b)).

La maniére la plus immédiate de procéder consiste alors & ré-encoder le signal issu du décodeur
(aprés décisions dures), puis & utiliser les symboles ainsi obtenus dans un algorithme HDD classique
[35]. Le décodeur étant alors imbriqué avec la récupération de phase, on peut itérer le processus
afin de bénéficier pour la synchronisation de la convergence du décodeur, et inversement.

Toutefois, lorsque le décodeur fournit une information souple sur les symboles recus, sous la
forme de probabilités a postériori par exemple, il est naturel de tenter de les exploiter directement
pour lestimation de la phase. Dans [36], W. Cowley propose un estimateur de phase dit “soft deci-
sion directed” (SDD), ou les décisions dures de I’approche HDD sont remplacées par des rapports
de probabilités sur les symboles regus. Si cela améliore peu les performances de synchronisation
en ’absence de redondance, on peut appliquer le méme principe en utilisant les probabilités issues
du décodeur.

Dans [37], W. Oh et K. Cheun proposent une boucle de phase dont le détecteur tend & maximiser
la puissance des probabilités extrinséques dans un turbo-décodeur.

Par ailleurs, ’application de ce principe aux algorithmes du maximum de vraisemblance a
récemment fait 'objet de nombreuses études, notamment avec des turbo-codes [38, 39, 40, 41, 42]
et des codes LDPC [43, 44]. Tous ces algorithmes sont fondés sur I’approximation suivante :

L(¢) = Ej . v, {L (J(), coydyt, 85)}
N-1M-1 1
~ H Z P [dk = s1)vo, - - - ,yN_l} exp (;3‘% (yksz‘e_ﬂﬁ)) (2.16)
k=0 1=0

La démarche suivie ici rappelle 'approche NDA, mais la marginalisation de la vraisemblance
par rapport aux symboles dj, est faite a ’aide des probabilités a postériori (issues du décodeur)
P {Jk = s1|yo, - - - ,yN,l}, et non plus a ’aide de probabilités a priori P {Jk = sl}. Cette opération
peut étre assimilée a la premiére étape “expectation” de ’algorithme “expectation - maximization”
(EM) [45]. Les algorithmes cités plus haut consistent & itérer le processus illustré en Fig. 2.5(b),
qui comprend une étape d’estimation de la phase (et éventuellement de la fréquence) porteuse,
suivie d’une étape de décodage canal.

Dans [46], N. Noels et al explicitent plus précisément la relation entre 1’algorithme EM et ces
algorithmes dits de “turbo-synchronisation” pour des schémas comprenant un décodeur itératif. Est
notamment souligné le fait que I’application stricte de ’algorithme EM requiert la convergence
du décodeur & chaque itération de turbo-synchonisation. Des résultats de simulation montrent
toutefois que la simplification consistant & n’effectuer qu’une itération de décodage & chaque étape
de synchronisation n’affecte que modérément les performances.

Les études montrent que la turbo-synchronisation donne d’excellents résultats, & condition que
I’on ait démodulé le signal avec suffisamment de précision & la premiére itération pour permettre la
convergence du décodeur. Cette premiére itération s’avére toutefois généralement problématique :
on est en effet ramené au probléme initial, & savoir celui de la récupération de porteuse sans faire
appel & la sortie du décodeur. Lorsque la phase est constante, l’algorithme HDD peut s’avérer
suffisant dans certains cas [38]. Par ailleurs, 'estimation de phase initiale proposée dans [39, 40, 42]
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est équivalente A l’algorithme NDA. Dans [44], la correction du signal qui précéde la premiére
itération de décodage est effectuée a l'aide d’une boucle de phase comprenant un détecteur de
type SDD. Cette approche permet de suivre une erreur de fréquence de 1073 R, pour un rapport
signal & bruit E;/Ny = —3.5dB sur le canal, avec la modulation BPSK. Toutefois, le compromis
a réaliser entre le temps d’acquisition (qui doit étre inférieur & la durée d’une trame codée) et la
gigue de phase requise (pour permettre la convergence du décodeur) peut étre problématique a
faible rapport signal & bruit, avec des modulations d’ordre élevé.

Nous avons évoqué au §2.5.3 les limites des algorithmes sans information a priori, a faible RSB.
Lorsque ceux-ci s’avérent trop peu performants (en particulier lorsque la phase & estimer varie)
d’autres approches doivent étre envisagées.

— L’utilisation de symboles pilotes constitue alors une solution attractive, d’autant plus qu’elle
permet de résoudre ’ambiguité de phase, étape nécessaire si le code n’est pas transparent
4 une rotation de la phase. Cette approche est retenue pour l’initialisation des algorithmes
présentés dans [41, 43]. Le schéma hybride PA / NDA proposé par N.Noels et al. dans
[29] est adopté pour l'initialisation d’un algorithme de turbo-synchronisation appliqué & des
transmissions par paquet.

— Dans les cas ot le code canal comprend un code externe de type convolutif (pour des turbo-
codes essentiellement), les approches fondées sur les “tentative decisions” évoquées au §2.7.1
sont également envisageables pour linitialisation, & condition que les données codées ne
soient pas entrelacées avant leur transmission dans le canal [14]. Cette approche permet de
limiter le nombre de pilotes, voire de s’en passer totalement.

1l faut également noter que, quel que soit ’algorithme de synchronisation appliqué & ’initialisation,
une probabilité de non-convergence du décodeur subsiste, essentiellement liée & la probabilité d’un
saut de cycle lors de la phase d’estimation initiale. Cette probabilité décroit cependant exponen-
tiellement avec la gigue de phase (cf. §4.6), qu’il est donc préférable de réduire au maximum.

2.7.3 Intégration de la synchronisation dans le décodeur

Si les techniques citées plus haut exploitent les propriétés du code canal et éventuellement la
sortie du décodeur pour les besoins de la synchronisation, elles ne requiérent aucune modification
de la structure du décodeur. Une approche différente consiste au contraire & inclure ’estimation de
la phase (ou d’autres paramétres inconnus) dans le processus de décodage lui-méme (Fig. 2.5(c)).
11 faut tout d’abord citer parmi les techniques fondées sur ce principe, celles du type “Per Survivor
Processing” (PSP), introduites par R. Raheli et al. en 1995 [47]. Pour des schémas comprenant
un code convolutif, ’algorithme PSP consiste & associer une boucle de phase & chaque chemin
survivant dans ’algorithme de décodage de Viterbi. Une étude des performances des algorithmes
PSP pour des communications large bande par satellite est proposée dans [48]. Le méme principe
est repris par A.Anastasopoulos et K.M. Chugg dans [49], puis par S. Cioni et al. dans [50], pour
des schémas comprenant des turbo-codes. L’estimation de la porteuse - fondée sur une boucle de
phase - est alors incluse dans I’algorithme MAP du turbo-décodeur. Cette technique apparait plus
performante que les approches externes vues au §2.7.2, et semble en outre robuste au bruit de
phase [51]. L’estimateur proposé par G. Colavolpe et al. dans [52] exploite également les probabi-
lités calculées lors du turbo-décodage, dans une structure directe. Nécessitant des approximations
permettant d’en réduire la complexité, cet estimateur apparait toutefois plus performant que les
schémas bouclés, au dela d’un certain seuil de dynamique de Perreur de phase [53, 54]. L’inté-
gration de l'estimation de la phase dans le décodage itératif de codes LDPC est envisagée de
fagon comparable par I. Motedayen-Aval et A. Anastasopoulos [55], et adaptée & V’algorithme de
décodage par “density evolution” dans [56, 57, 58].

Notons que les difficultés liées a linitialisation, évoquées au §2.7.2, se présentent également
avec les algorithmes cités ici. Elles sont généralement surmontées 4 ’aide de symboles pilotes, qui
permettent en outre de résoudre ’ambiguité de phase. Le probléme de la convergence du décodeur
dans ce type de schéma est abordé plus en détail dans [59].
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Fi1G. 2.5 — Synchronisation et décodage

2.7.4 Autres méthodes d’estimation

Les approches évoquées aux §2.7.1, 2.7.2 et 2.7.3 sont non bayésiennes (I’erreur de phase et
éventuellement de fréquence & estimer sont supposés déterministes) et statiques (les paramétres a
estimer sont considérés comme constants sur chaque bloc d’estimation). Nous avons vu que ces mé-
thodes peuvent fonctionner lorsque les parameétres inconnus varient, & condition de considérer des
blocs d’estimation de taille suffisamment réduite. Elles n’exploitent cependant en aucune maniére
les connaissances a priori que ’on peut avoir sur la distribution et les variations stochastiques de
Perreur de phase. On peut en effet modéliser celle-ci comme un processus aléatoire et/ou variant
dans le temps. La synchronisation de porteuse devient alors un probléme d’estimation bayésienne
et/ou dynamique.

Dans [60], B. Mielczarek propose un modéle trés simplifié de variation de la phase porteuse,
puis prend en compte la corrélation des erreurs de phase en modifiant la structure d’un algorithme
de turbo-décodage classique.

Un modéle dynamique plus réaliste de l’erreur de phase est le modéle de Wiener (ou “random
walk”), qui s’exprime de la maniére suivante :

Af
R,

ou Ay sont des réalisations indépendantes d’une variable aléatoire gaussienne, de moyenne nulle et
de variance 03, et %{ est Uerreur résiduelle de fréquence, ramenée au rythme symbole. Ce modéle
est issu de l'expression (2.3), ou le bruit de phase serait équivalent & un bruit blanc gaussien filtré

par un intégrateur :

Yrt1 = o+ Ap+ (2.17)

@phn (k+1) = opn (k) = Ay ~ N (0,03) (2.18)
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Les algorithmes de décodage / estimation de phase fondés sur ce modéle dépendent des hypothéses
sur la distribution jointe de et des symboles recus. La linéarisation de y; comme fonction de
¢k conduit & des approches de type Kalman étendu [61], pour lestimation de la phase / décodage
canal. Les algorithmes proposés dans [62, 63|, plus complexes, ne font pas cette hypothése linéaire.
Le décodage itératif du code canal (de type LDPC) est fondé sur une adaptation de l’algorithme
somme-produit, prenant en compte le modéle dynamique de 'erreur de phase donné par (2.17).
Si aucun résultat n’est encore disponible en présence d’une erreur de fréquence non nulle, les
performances de ce type d’algorithme semblent bonnes & faible rapport signal & bruit et en présence
de bruit de phase.

2.8 Approche proposée : synchronisation a 1’aide d’un code
de parité simple et court

Ce travail s’inscrit dans la continuité de la thése de C. Morlet [14], sur la démodulation de
signaux satellite large bande. Il apparait dans les travaux de C. Morlet que ’on peut améliorer
sensiblement la synchronisation de phase & faible rapport signal & bruit & l'aide des tentative
decisions évoquées au §2.7.1. L’estimateur TD proposé dans [14] s’avére en outre résistant au
bruit de phase, et permet de suivre une erreur de fréquence non négligeable. Il apparait donc
relativement bien adapté & des applications du type DVB/RCS, impliquant des turbo-codes dans
le schéma de codage, moyennant certaines conditions sur ’entrelacement des données . Un atofit
majeur de 'approche TD est qu’elle ne fait intervenir qu’un nombre réduit de symboles par bloc
d’estimation. Elle peut donc supporter des variations de la phase relativement importantes dés
la premiére itération, et constitue ainsi un candidat intéressant pour linitialisation d’algorithmes
itératifs plus performants. Cependant, cette technique n’est envisageable que lorsque le décodage
canal se fonde sur un treillis, ce qui n’est pas le cas pour des codes produits ou des codes LDPC
notamment.

La popularité actuelle des codes LDPC et ’apparition de nouveaux schémas de codages [64, 65]
faisant intervenir des codes de parité simples ont motivé notre approche qui consiste & exploiter
pour la synchronisation la redondance apportée par de simples bits de parité. On s’intéresse en
particulier & des codes relativement courts et non entrelacés, de maniére & pouvoir extraire une
information de décodage & partir de petites séquences de symboles recus, ce en quoi notre démarche
est similaire & celle de C. Morlet. Par ailleurs, nous nous sommes inspirés des techniques citées
au §2.7.2, dans le sens ou (contrairement aux schémas TD) les algorithmes que nous proposons
exploitent directement les informations souples issues du décodage des équations de parité. Fondés
sur I'approximation (2.16), nous verrons qu’ils peuvent également étre considérés comme dérivés de
Palgorithme EM. Un détecteur de phase (adapté a des transmissions continues) et un estimateur
de phase (adapté & des transmissions par paquets) de type “soft decision directed” (SDD) sont
présentés dans les chapitres suivants.

Le modéle de transmission considéré pour 1’étude des performances de synchronisation est
illustré en Fig. 2.6. Nous avons inséré dans le schéma de transmission nominal un code de parité
simple en sortie du codeur canal. La redondance apportée par ce code sur les données est prise
en compte lors de la récupération de phase dans le récepteur. La synchronisation d’horloge et
la récupération de fréquence porteuse ne sont pas considérées ici. Nous avons toutefois considéré
une erreur de phase variant dans le temps, en prenant en compte le bruit de phase et une erreur
résiduelle sur la fréquence. Nous nous sommes intéressés particuliérement aux modulations QPSK
et 8PSK, aux points de fonctionnement les plus bas envisagés dans la norme DVB/S2 [10].

11,a structure des trames codées, telles qu’elle est définie dans la norme DVB-RCS, ne permet ’utilisation de
l’algorithme TD évoqué ici que lorsque ’erreur de phase porteuse est constante dans le temps : en effet, les bits
systématiques sont groupés en début de paquet puis suivis des bits de redondance issus du codeur. Le décodage
- méme partiel - des données fait alors intervenir des symboles situés en début et en fin de paquet. Or lorsque
la phase varie, on ne tire avantage des décisions prématurées que lorsqu’elles peuvent étre obtenues & partir de
quelques symboles transmis de facon contigiie [14].
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ede(t)

Codage Code de parité U Bits di, = ay, + jby, Filtre S(_).:>,® :
Canal simple — symboles d’émission | :
= l

5 |

1o |

Décodage Symboles Correction de la phase: ¢ Filtre de | yan |
Canal — bits T Boucle ou estimateur SDD Uk réception AN

Bruit Blanc

Gaussien : n(t)

FiG. 2.6 — Insertion d’un code de parité simple dans la chaine de transmission

Remarque :

Dans le cas général, I’approche proposée dans cette thése requiert ’ajout d’un code de parité
4 la chaine de transmission, ce qui se traduit par une diminution de l’efficacité en puissance et
de Defficacité spectrale du systéme, d’autant plus importantes que le rendement du code supplé-
mentaire est faible. Il faut cependant noter que les informations issues du décodage de ce code de
parité peuvent étre exploitées afin d’améliorer les performances de décodage canal. En particulier,
lorsque le code correcteur d’erreurs est de type LDPC, il est envisageable d’incorporer le décodage
des équations de parité dans le processus itératif de décodage canal.

On peut cependant concevoir un cas particulier ou les équations de parité que 1’on utilise
pour la synchronisation seraient déja incluses dans le code canal. Cette hypothése est notamment
envisageable avec des codes LDPC, qui reposent par définition sur la combinaison d’équations de
parités élémentaires [66], et dont la matrice de parité, dite creuse, comprend un faible nombre de
“1” sur chaque ligne et chaque colonne. Afin de pouvoir exploiter les algorithmes proposés ici, il
faut étre capable d’extraire une information de décodage & partir de quelques échantillons recus,
sans avoir & décoder le mot entier. Cela se traduit sur la matrice de parité du code par 'apparition
de lignes dont les “1” sont groupés par blocs, comme dans ’exemple suivant :

(2.19)

SO OO M
O, OO O M
_— 0 O OO M
—_— 0 O O O M
SO = O MO
O —RH OO MO
— O O O MO
_— o O O MO
OO HMOO
SO MOO
O = O M OO
O R O MOO

Il n’est pas garanti qu'un code LDPC qui remplit ces conditions ait nécessairement de bonnes
propriétés en termes de capacité de correction. La contrainte posée ici sur les premiéres lignes de
la matrice de parité n’est cependant pas rédhibitoire a priori pour les performances du code. On
montre en effet [67] que celles-ci dépendent fortement de la distribution des poids (c’est & dire du
nombre de “1”) des lignes et des colonnes de la matrice de parité. L’exhibition d’un code LDPC per-
formant qui conviendrait & nos applications nécessiterait une étude & part, qui n’a pas été réalisée
ici. Cette éventualité ouvrerait toutefois des perspectives intéressantes, puisqu’on pourrait alors
exploiter les algorithmes de synchronisation proposés ici, sans aucune perte d’efficacité spectrale
ou en puissance.
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2.9 Conclusion

Les approches classiques NDA et HDD pour la synchronisation de phase se trouvent limitées
aux faibles rapports signal & bruit visés dans les normes actuelles pour les systémes de transmissions
multimédia par satellite. A faible point de fonctionnement, il faut avoir recours & une information
a priori sur les données, qui peut provenir de symboles pilotes dédiés & la synchronisation, ou
de la redondance d’un code appliqué aux données. La littérature récente propose des algorithmes
itératifs trés performants ou la synchronisation de porteuse est associée au décodage canal. La
récupération de phase avant la premiére itération de décodage demeure cependant problématique
lorsque D’erreur de phase varie dans le temps, ce qui est généralement le cas. Les algorithmes
proposés dans cette thése se fondent sur le décodage d’un code de parité trés court, afin d’étre
moins sensibles aux variations de la phase sur chaque bloc d’estimation. Le chapitre qui suit est
consacré i l'introduction d’une information souple de décodage dans la vraisemblance de la phase.
Deux algorithmes issus de cette approche seront présentés dans les chapitres suivants.
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Ce chapitre est consacré au décodage souple d’'un code de parité simple, et & 'utilisation
des informations ainsi obtenues pour les besoins de la synchronisation. Le probléme du décodage
est abordé au §3.1. Une approximation de la vraisemblance de la phase faisant intervenir les
informations souples de décodage est réalisée au §3.2. L’expression obtenue est commentée au
§3.3. Le détecteur et 'estimateur de phase permettant de maximiser cette fonction sont déduits
au §3.4.

3.1 Décodage souple d’un code de parité simple

3.1.1 Notations

Un code de parité simple est un code en bloc, qui & une séquence de k, bits {uo, e ,ukp_l}
associe un bit de parité égal a la somme modulo 2 des bits de la séquence (Fig. 3.1) :

Uk, =uoDur - D uk,1 (3.1)

ou @ représente I'opérateur “ou exclusif” (XOR). La longueur de la séquence codée est de n, =
kp + 1 bits. Le rendement du code est R = Z—z = k:ir
multiple de log, (M) ot M est 'ordre de la constellation : n, = Plog, (M). Les symboles de la
constellation sont notés {so,...,sm—1}. Chaque séquence de n, bits issus du codeur de parité
est donc codée sur P symboles MPSK {do,...,dp_1} € {so,.. .,sM_l}P. Le p-iéme bit codé
sur un symbole s est noté s[p]. La somme modulo 2 des bits correspondant & un symbole s est
notée w (s). Enfin, en reprenant les notations définies au §2.1, on note yr = dre?? + ny le k-iéme

On suppose par la suite que n, est un

27
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ky ky Code de Parité ky +1 ky 41
impl
~~~~~~~~ Lol o) 5 "™\ oo [ofi] -
R= ¢t \/

Bits de parité
F1G. 3.1 — Exemple de code de parité simple (avec k, = 3)

symbole obtenu en sortie du filtre adapté échantillonné & l'instant optimal. L’erreur de phase ¢
est supposée constante sur les P symboles considérés. Le bruit additif gaussien se décompose en
deux composantes indépendantes de variance 02 = %

3.1.2 Deécodage souple d’un code de parité

On souhaite calculer les probabilités a posteriori P}” £ Pldy = si|y0,...,yp_1] pour tous

les symboles transmis (di);_,  p_; et tous les symboles de la constellation (s;),_, ,_;- Dans
[68, 66], R.G. Gallager développe ces probabilités pour une modulation binaire (c’est & dire lorsque
M = 2). Nous étendons ici le résultat & une modulation d’ordre M. Pour la clarté de 'exposé, on
développe d’abord le calcul de P4 lorsque P = 2 et M = 8, c’est & dire que chaque équation de
parité implique deux symboles 8PSK. On généralisera ensuite le résultat & P et M quelconques.

3.1.2.1 Décodage d’une équation de parité impliquant 2 symboles 8PSK

— Les bits ug, uy, us correspondent au symbole dy
— Les bits us, u4, us correspondent au symbole d;
— Ces bits vérifient ug ® u1 O us D us Dug Hus =0
On détaille ici le calcul de P"}”, mais 'expression de P}"}” peut étre obtenue de fagon analogue.

PP = Pldo = silyo, y1]
_ P [dO = S1,Y0, yl] (3 2)
P [yanl]

Le terme P [yo, y1] est commun & toutes les probabilités calculées, on peut donc ’éliminer par
normalisation :

Py o< Pldo = 51,90, 91 (33)
Par ailleurs, on a :
7
Pldo=siy0.1] = D Pldo=s1,di = 55,90, 91] (3-4)
§=0
Or:
Pldy = s1,dy = 55,90, y1] Plyoldo = s1,d1 = sj,y1) P [do = 51,d1 = 55,91
= P[y0|d0 = SZ]P[dO = Sl,dl = sj,yl]
= P[y0|d0 = Sl]P[y1|d0 = Sl,dl = Sj] P[do = Sl,dl = Sj]
= Plyoldo = 1] Ply1]d1 = s;] P [do = s1,d1 = s} (3.5)
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En remplacant (3.5) dans (3.4), on obtient :

7

Pldo = si,y0,5n] = Y_Plyoldo = 5] Pyrld = s;] P[do = s1,dy = 5] (3.6)
=0
De plus :
P[dozsl,d128j] = P[UO,...,U5]
= Plusluo, ..., ua] Pluo,... ud
1
= P [U5|U0, ceey ’U,4] H P [uz] (37)
i=0

Remarque 1 : La derniére égalité se fonde sur ’hypothése que les bits ug & u4 sont indépendants
(hypothése réaliste dans la mesure ou dans notre contexte, le code canal appliqué en amont
sur les données est trés long par rapport & la taille des équations de parité).

Remarque 2 : Les notations dans l'expression (3.7) sont abusives dans le sens ou il faudrait
écrire P [ug = s, [0]] au lieu de P [ug], P [u1 = s, [1]] au lieu de P [u1], P [ue = s, [2]] au lieu
de P [ug], Plus = s;[0]] au lieu de P [us], P[us = s, [1]] au lieu de P [u4] et P [us = s; [2]]
au lieu de P [us].

En supposant les bits ug, ..., us équiprobables, le terme ]_[?:0 P [u;] ne dépend ni de s;, ni de s;.
Par ailleurs, par définition du code de parité, P [us|ug, ..., us] vaut 1 lorsque w (s;) ® w (s;) = 0
(c’est & dire que ’équation de parité est respectée) et 0 lorsque w (s;) @ w (s;) = 1. En combinant
(3.3), (3.6) et (3.7) on obtient donc, aprés élimination des termes multiplicatifs constants :

3
Poi® = Plyoldo = si] ZP [y1]dy = 7] (3.8)

j=0
ol {s;k }j:O 5 sont les 4 symboles qui vérifient I’équation de parité pour s; donné :

w(s) ®w (Sj) =0 (3.9)

A propos de 'expression (3.8), on peut faire les remarques suivantes :

1. Le terme Pg7' £ P[yo|do = s;] est une probabilité canal sur le symbole dy, qui se calcule

facilement & partir de I’observation yy, & condition de connaitre le niveau de puissance du
bruit Gaussien Ny = 202 :

2
P§ = Nexp (—7@020;[' ) (3.10)

Le terme multiplicatif constant A\ s’obtient & partir de I’hypotheése Pocfl” + Pffl‘l =1.

2. La somme Z?:o P [y1|d1 = s;] peut prendre 2 valeurs, qu’on note Fj o lorsque w (s;) =0 et
Fp,1 lorsque w (s;) = 1. Ce terme correspond & ’information apportée sur le symbole dy par
le symbole d; impliqué dans la méme équation de parité.
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3.1.2.2 Décodage d’une équation de parité impliquant P symboles MPSK

A) Expression de P}’ pour k=0 : Le résultat précédent se généralise immédiatement au
cas d’une équation de parité impliquant P symboles MPSK :

P = Pldo = silyo,- -, yp-1]
M/2-1  M/2-1
= Plwld=s] Y ... Y Plyld =s}] ...P[yp_1|dp_1 :sgm} (3.11)
Jj1=0 jp—1=0
ol {5§1’ e ST }, avec ji,...,jp—1 € {0, ey % — 1} sont toutes les combinaisons de sym-

boles dy & dp_1 qui vérifient I’équation de parité pour dy = s; donné :
wis) @w(s)) @ 0w (s), ) =0 (3.12)

B) Expression de P,’" pour k quelconque : Par permutation sur les indices, on obtient
finalement 1’expression de P?” pour k=0,1...P —1:

parw _ P;ijle,O siw(s))=0
BT PO F siw(s) = 1

(3.13)
ol :
1. Les termes P,fj}l £ P[yx|dr = s;] représentent les probabilités canal sur le symbole dy, :

2
Pent = Nexp sl 3.14
k,l exp ( 952 ( )

avec :
1

A= — (3.15)
Sy exp (gl

2. Les termes Fj, o et Fj 1 représentent 'information apportée sur le symbole dj, par tous les
autres symboles impliqués dans la méme équation de parité, assimilable & I’information
extrinséque qui apparait lors du décodage des codes LDPC [66]. Fj o (resp. Fj 1) est la
probabilité que w (dx) = 0 (resp. w (dx) = 1), calculée & partir des symboles {y;},, (voir
ci-dessous).

3.1.2.3 Mise en oeuvre pratique du décodage

D’aprés Pexpression (3.13), le décodage s’opére facilement en trois étapes :

1. Calcul des M probabilités canal pour chacun des P symboles recus : {P,g’f}l} ke{0,...P—1}
le{0,...M -1}
a laide de lexpression (3.14).

2. Pour chaque symbole, calcul des deux probabilités ¥y, o £ Plyplw (dp) = 0] et U1 £

P yglw (dx) =1] : nl
{ \I]k,O = Zl:w(sl)zo Pkcjll

bl 3.16
‘I]k,l = Zl:w(sz)zl kall ( )
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3. Deux méthodes sont proposées ici pour le calcul des probabilités extrinseques Fj o et Fy 1 :

(a) Un calcul itératif 2 & 2 & I’aide d’une récursion simple, écrite ici pour k =0 :

— Initialisation : {
— Si P > 3 alors pour j allant de 2 jusqu’a P — 1
F0,0 = F0,0 * \Ilj,O + F0,1 * \I]_j,l
FO,I = FQ,O * ‘I’j,l + FO,I * \I]j,O
fin de boucle

(b) On peut aussi utiliser la propriété suivante, démontrée par Gallager dans [66] :
Soit une séquence de P variables binaires indépendantes, ot l'on note P; la probabi-
lité que la i-éme variable soit égale a 1. Alors la probabilité qu’un nombre pair de ces
variables soient égales a 1 est :

1+ 1155 (1 -2P)
2

Si on considére comme variables binaires les valeurs de {w (d;)},_, et comme probabi-
lités les W, o calculées & ’étape précédente, on en déduit les expressions suivantes :

(3.17)

)

Remarque :

L’algorithme de décodage présenté ici peut s’appliquer quel que soit ’ordre M de la modulation.
Il est de plus effectué directement sur les symboles recus. Il est donc plus performant que les
algorithmes proposés respectivement pour les modulations QPSK et 8PSK dans [69] et [70]. Ces
derniers exploitent directement 1’algorithme original de Gallager, et se fondent sur des probabilités
relatives aux bits transmis, recombinées ensuite pour obtenir des probabilités a postériori sur les
symboles. Le décodage symbole proposé dans cette thése repose sur moins d’approximations, méme
si les résultats de simulations différent peu entre les deux schémas.

3.2 Introduction des probabilités a posteriori dans I’expres-
sion de la vraisemblance de la phase

La démarche qui suit est semblable & celle proposée dans [40] et [43], respectivement pour des
schémas comprenant des turbo-codes ou des codes LDPC . Le principe de ces algorithmes, déja
évoqué au §2.7.2, est fondé sur la marginalisation de la vraisemblance jointe de la phase ¢ et des
symboles {dj},_, n_, par rapport aux symboles, & 'aide de probabilités a postériori déduites
du signal recu :

@) = Egpae, [ (o)

12

5 1 -
p {dk = s1|yo, .. ,yN71} exp <;§R (yksfej‘p))

1 .
= PP exp (;3‘% (yks;‘e_w)) (3.18)
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La fonction de log-vraisemblance s’écrit :
M—1

N-1
1 o
7)) — app * _—
A ((p) = Z hl{ Z Pk,l exp (;% (yksle .790))} (319)
k=0 1=0
Une simplification classique & ce niveau ! revient & considérer le faible rapport signal & bruit

pour linéariser la fonction exponentielle et le logarithme :

exp(z) = l+z+4o(x)
In(1+x) x4+ o(x)

On obtient alors :

A(p)

1
ME
L
=
—N—
M2
L
=3
s
bS]
7N
—_
_l’_
|
=
—~
<
™
>
(99
<
Ay
SN—
N———
——

12

PPR (yrsie %) (3.20)

En utilisant la linéarité de la partie réelle, on a finalement :

1 N-1 M-1 N
AP = — >R (Z P]ggpyksl*ew>
=0

k=0
1 N-—1
= = >R (yrdje?) (3.21)
k=0
ou
M-1
S &Y PPy (3.22)
=0

3.3 Interprétation de la vraisemblance

3.3.1 Décisions souples

L’expression de la log-vraisemblance (3.21) est semblable & celle issue de 'approche HDD (voir
annexe B), ou les décisions dures dj, sont remplacées par les coefficients d; définis par (3.22). Ces
coefficients complexes sont des barycentres des M symboles de la constellation, pondérés par les
probabilités a postériori issues du décodage du code de parité. Ils seront désignés par la suite
comme “décisions souples” sur les symboles recus.

— Lorsqu’un échantillon recu y; est fiable, c’est & dire qu’il existe un des symboles de la
constellation S beaucoup plus probable que les autres, alors, d tend vers ce symbole, qu’on
obtiendrait par décision dure : §; — di = S. La fonction de vraisemblance devient alors
équivalente & (B.14), et les algorithmes issus de cette expression se comportent comme des
algorithmes HDD.

LCette étape de linéarisation se retrouve classiquement dans la littérature pour la dérivation d’algorithmes
simples issus du maximum de vraisemblance. Une approximation plus précise de la log-vraisemblance est toutefois
envisageable. Ainsi, dans [42], L. Zhang et A.G. Burr développent A (@) en série de Taylor jusqu’a l’ordre 2, et
comparent leurs résultats de simulations & ceux de V. Lottici et M. Luise [40] qui se fondent sur I’approximation
linéaire faite ici. La gigue des deux algorithmes de turbo-synchronisation approche la borne de Cramer-Rao a faible
rapport signal & bruit jusqu’d une valeur seuil, o le code ne converge plus. Le schéma de Zhang et Burr, plus
complexe, apporte un gain de gain de 0.5dB sur cette valeur seuil, pour une modulation QPSK.
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by by

S1 S0
01 00

ay ay,

(a) QPSK (b) 8PSK

Fic. 3.2 — Constellations QPSK et 8PSK avec codage de Gray

— Lorsqu’au moins deux symboles de la constellation apparaissent parmi les candidats les plus
probables (au sens des probabilités a postériori), alors I'influence de y; dans 'expression de
la vraisemblance (3.21) est pondérée par le module de 6 (nécessairement inférieur a /Fj,
ou E; est Iénergie d’un symbole) : le poids d’un échantillon incertain dans Iestimation de
la phase est alors réduit par rapport & celui d’un échantillon fiable, contrairement & ce qui se
passe dans ’approche HDD o1 tous les échantillons recus interviennent de la méme maniére.

3.3.2 Apport du code de parité

Il faut toutefois noter que des décisions souples peuvent étre prises en ’absence de code. Dans
ce cas, les probabilités a postériori P,i?p sont remplacées par les probabilités canal P,g’f}l dans
Iexpression de d, ce qui revient & prendre Fj, o = F,1 = 3 dans (3.13), c’est & dire qu’aucune
information extrinséque significative n’est disponible sur le symbole y;,. W. Cowley développe cette
approche pour les modulations BPSK et QPSK dans [36], et montre qu’en I’absence de code, le
gain sur les performances de synchronisation est limité, par rapport aux techniques classiques
NDA et HDD. L’apport du code de parité dans le méme contexte peut s’expliquer en considérant
les constellations des coefficients 6. Nous considérerons par la suite les constellations QPSK et
8PSK représentées en Fig. 3.2 (a) et (b), avec E; = 1.

1. En absence de code de parité, les symboles de la constellation les plus probables sont les plus
proches de y; (au sens de la distance euclidienne). Ce sont nécessairement les deux symboles
contigus s, et s, dont les phases respectives sont les plus proches de I’argument de yj.

— L’expression de &5 peut alors le plus souvent se réduire & 65 =~ P,j;‘fsp + P,lesq, c’est &
dire que J, se trouve sur le segment [s,, s4], ce qu’on peut observer sur les Fig. 3.3 (a) et
(b) et Fig. 3.5 (a) et (b).

— Lorsque ’ambiguité est plus importante, (en général lorsque le module de y; est faible
par rapport & ’amplitude des symboles de la constellation), alors le module de J; tend
également vers 0, ce qu’on peut observer a faible rapport signal a bruit (Fig. 3.3 (a) Fig.

et 3.5 (a)).

2. En présence d’un code de parité les choses se passent autrement. Les constellations considé-
rées lors de nos simulations en QPSK et 8PSK (Fig. 3.2) sont fondées sur un codage de Gray.
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La somme des bits de deux symboles contigus est alors nécessairement différente. Lorsque le

symbole djy est impliqué dans une équation de parité, les symboles de la constellation avec
les plus grandes probabilités P,/” ne peuvent pas étre contigus. C’est pourquoi lorsqu’une
ambiguité apparait sur la phase du symbole recu yi, le module de 0 est plus faible qu’en
absence de code de parité. L’influence du symbole y; dans ’estimation de la phase est donc
réduite d’autant : les constellations des coefficients 0 ont été représentées pour différents
rendements du code de parité (fixés par le paramétre n,) et pour différents rapports signal
a bruit, sur les Fig. 3.3 (¢) a (f) et Fig. 3.5 (¢) a (f) respectivement pour les modulations
QPSK et 8PSK. Par ailleurs, les histogrammes représentés sur les Fig. 3.4 et Fig. 3.6 per-
mettent d’observer la distribution des arguments des coefficients J;. Il apparait que plus le
code est redondant, plus ces arguments sont groupés autour des phases des symboles de la
constellation, et cela d’autant plus que le rapport signal & bruit est élevé. Cela signifie que la
redondance du code permet effectivement d’améliorer la détection & partir des échantillons
recus, la fiabilité des décisions restant pondérée par le module de Jy.

3.4 Estimateur et détecteur de phase SDD
Maximiser I’expression de la vraisemblance de la phase (3.21) revient & annuler sa dérivée :

dA
dp

I
o

Sd

d N—-1
— R (yrofe )| = 0
a3 kZ:O (yk k€ )1
(3
N-—-1
> S (ywbre %) = 0 (3.23)
k=0

On déduit immeédiatement le détecteur (3.24) et 'estimateur (3.25) permettant d’annuler ’ex-
pression (3.23). Ils seront respectivement qualifiés dans les chapitres suivants de détecteur et
d’estimateur SDD (pour “Soft Decision Directed” ).

USppD (k) = %(yk(gzeij@) (324)

N-1
$spp = arg (Z yké,’:> (3.25)
k=0

3.5 Conclusion

Nous avons vu dans ce chapitre comment extraire une information souple de décodage sur les
symboles transmis & partir du signal recu, lorsqu’un code de parité simple est appliqué aux données.
L’algorithme décrit ici, applicable quel que soit ’ordre de la modulation de phase, est trés simple
4 mettre en oeuvre, et peu coliteux en terme d’implantation. Les probabilités a postériori issues
du décodage sur les symboles recus sont introduites dans la vraisemblance de la phase selon une
démarche inspirée de ’algorithme EM. En appliquant le principe du maximum de vraisemblance,
on obtient alors les expressions d’un détecteur et d’un estimateur de phase, dont les performances
sont étudiées dans les chapitres suivants.
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(e) np =6 (soit P =2) et E5/Ng =5 dB (f) np =6 (soit P = 2) et E5/Ng =10 dB

F1G. 3.5 — Constellation des coefficients ¢, - Modulation 8PSK
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Chapitre 4
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Ce chapitre est consacré a I’étude d’une boucle de phase dont le détecteur - issu de la démarche
présentée au chapitre 3 - exploite la redondance d’un code de parité. La structure des boucles de
phase est rappelée en annexe C, et leur principe de fonctionnement est détaillé dans [71, 23]. Nous
nous concentrons ici sur I’évaluation des performances du détecteur SDD proposé au §3.4 & faible
rapport signal & bruit, comparées notamment & celles des détecteurs classiques HDD et NDA.

Parmi les critéres d’évaluation des performances de synchronisation, nous nous concentrons
d’abord sur la moyenne (ou biais) et la variance (ou gigue) de Perreur d’estimation. L’é¢tude en
boucle ouverte présentée au §4.1 nous permet de montrer que le détecteur SDD est non biaisé.
Nous évaluons ensuite la gigue d’estimation en boucle fermée, d’abord lorsque la phase & estimer
est constante (§4.2), puis en présence de bruit de phase (§4.3) ou d’une erreur de fréquence (§4.4).
Un autre facteur important dans ’étude de schémas bouclés est le temps d’acquisition, c’est &
dire le temps nécessaire a la boucle pour s’accroche, que nous étudions au §4.5. D’autre part,
le phénomeéne de saut de cycle occasionné lors de pics de bruit particuliers [23] apparait comme
particuliérement génant & faible rapport signal & bruit. La fréquence d’apparition de ce phénoméne
doit donc également étre prise en compte dans I’étude de performances, et fait ’objet du §4.6. Enfin,
il ne faut pas oublier que la récupération de la phase a pour but de permettre la démodulation,
puis le décodage des données transmises. Le taux d’erreur sur les données constitue un critére
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global de performance du systéme, plus significatif que la gigue de phase ou la probabilité de saut
de cycle, du point de vue de l'utilisateur. Il faut cependant noter que ce taux d’erreur dépend
essentiellement du code canal et de l'algorithme de décodage. De plus, ce critére ne rend pas
compte de la probabilité de non convergence du décodeur - difficile & établir sans avoir recours
4 des simulations trés lourdes. C’est pourquoi nous ne proposons ici aucun résultat en terme
de taux d’erreur binaire, pour nous concentrer plutoét sur le comportement de l'algorithme de
synchronisation.

4.1 Etude du détecteur SDD en boucle ouverte

Rappelons tout d’abord 'expression du détecteur SDD obtenue au chapitre 3, fondée sur le
décodage souple d’un code de parité :

uSDD(k) = %(yk(gzeij@) (41)
avec
M—1
S = Y PiPs (4.2)
1=0

Nous reprenons dans ce chapitre les notations introduites au §3.1.1. Le calcul des probabilités a
postériori PY? & partir des symboles regus est détaillé au §3.1.2.

4.1.1 Courbes en S

La courbe caractéristique du détecteur SDD en boucle ouverte correspond & la valeur moyenne
du détecteur tracée en fonction de 'erreur de phase sur le signal recu. Elle est représentée en Fig.
4.1 pour les modulations QPSK et 8PSK et pour des rapports signal a bruit de 10dB, 8dB, et
6 dB sur le canal, dans les trois situations suivantes :

— en absence de code de parité : sous-figures (a) et (b)

— lorsque une équation de parité implique 3 symboles : sous-figures (c) et (d)

— lorsque une équation de parité implique 2 symboles : sous-figures (e) et (f)

On constate que ces courbes caractéristiques apparaissent comme des courbes en S classiques
autour de erreur de phase nulle. On vérifie ainsi que le détecteur est non biaisé. Une ambiguité
subsiste cependant sur la phase estimée : ce point est abordé au §4.1.2. La relation entre le rapport
signal a bruit et le gain du détecteur est étudiée au §4.1.3.

4.1.2 Ambiguité de phase

On peut noter que la caractéristique du détecteur SDD est périodique, de période inférieure
a 2. Cela signifie qu'’il existe plusieurs points d’équilibre stables dans 'intervalle [0, 27|, autour
desquels la boucle de phase peut s’accrocher [71]. Avec les détecteurs classiques (HDD, NDA),
I’ambiguité de phase est de QW” pour un signal modulé en MPSK [23]. Cela signifie qu’aprés correc-
tion de la phase, les symboles de la constellation sont récupérés a une rotation de la constellation
de % prés : cela est illustré sur la Fig. 4.2 pour la modulation QPSK.

Si on considére les courbes représentées en Fig. 4.1(a) a (f) , on note que la caractéristique du
détecteur SDD est également i—’} - périodique en absence de code et lorsque P = 2. En revanche,
elle est périodique de période % lorsque chaque équation de parité implique P = 3 symboles. Cela
s’explique de la fagon suivante :

— Lorsque les équations de parité impliquent un nombre pair de symboles (c’est & dire que P
est pair) et que la constellation MPSK est fondée sur un codage de Gray (voir Fig. 3.2),
alors le code de parité est transparent & une rotation de la constellation de i—’} : en effet, si
la somme des bits d’un symbole s vaut w (s), alors

w (seji_}r) = (w(s) +1) mod 2
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donc si on considére P symboles, on a

P—1 P-1
@w(sieﬁ_}r) = ( w(si)—i—P) mod 2

% =0
P—
= w(s;)

1=

(=)

Si le code canal est également transparent & une rotation de la phase de QW’Y (ce qui n’est pas
le cas du code LDPC défini dans la norme DVB-S2), on peut envisager de faire appel & du
codage par transition et d’implanter le décodeur associé, afin de s’affranchir de "ambiguité
sur le cadran [72]. Dans le cas contraire, on doit recourir & ’emploi de quelques symboles
pilotes connus du récepteur[73]. Dans la mesure oi un préambule (contenant notamment
un mot unique) précéde généralement les données pour les besoins de la synchronisation de
trame, cette seconde approche n’implique pas nécessairement 'insertion de pilotes dédiés a
la récupération de phase.

— Si P est impair, le raisonnement précédent permet de montrer que le code de parité n’est

plus transparent & une rotation de phase de 2%, mais qu'il est & une rotation de 3=. Dans

M
ce cas, on ne peut plus envisager de codage différentiel. Un référence de phase connue est
alors nécessaire afin de ramener D'erreur résiduelle dans la plage [— %, 7]

4.1.3 Gain du détecteur

Lorsque la boucle est accrochée autour d’un point stable, on considére généralement la réponse
du détecteur comme linéaire par rapport a l’erreur résiduelle sur la phase [71]. le gain du détecteur
correspond alors & la pente de sa caractéristique autour de ce point stable. En supposant le
probléme de I’ambiguité de phase résolu, le gain & prendre en compte est donc la pente & 'origine
de la courbe en S. On remarque sur les Fig. 4.1(a) a (f) que le gain du détecteur SDD dépend du
rapport signal & bruit. Notons que c’est également le cas des détecteurs classiques HDD et NDA
présentés au §2.5. Cela provient du fait que les expressions de ces détecteurs dépendent du module
des symboles regus |y|, dont la distribution statistique dépend du rapport signal a bruit.

Le gain du détecteur doit étre connu, afin de pouvoir déterminer la bande de bruit équivalente
dans la boucle de phase (cf annexe C). Il est représenté sur les Fig.4.3 (a) et (b) en fonction
du rapport signal & bruit pour les modulations QPSK et 8PSK repectivement, pour plusieurs
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rendements du code de parité. Notons qu’en pratique, la connaissance du gain du détecteur requiert
I’évaluation du rapport signal & bruit au niveau du récepteur. L’impact sur les performances d’une
erreur sur ’estimation du rapport signal & bruit n’a pas été mesuré dans cette étude, qui pourrait
faire I’objet d’un complément sur ce point (cf. p. 95).
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4.2 Estimation d’une phase constante

On g’intéresse dans un premier temps aux performances de synchronisation lorsque la phase a
estimer ne varie pas dans le temps. Cela permet d’étudier le comportement du détecteur SDD en
présence de bruit thermique. Les performances du détecteur SDD sont comparées ici en terme de
gigue de phase & celles du détecteur HDD et du détecteur NDA présentés comme références au
§2.5.

Le calcul des bornes inférieures de la variance d’estimation est discuté au §4.2.1. Les gigues
sont ensuite comparées pour un méme rapport signal & bruit dans le canal, puis a efficacité en
puissance constante au §4.2.2.

4.2.1 Bornes de Cramer-Rao

La variance de ’erreur d’estimation d’un paramétre inconnu déterministe est bornée inférieu-
rement par la borne de Cramer-Rao (BCR) [74]. Pour l'estimation de paramétres de porteuse, le
calcul de cette borne pose généralement probléme, du fait de ’absence d’une expression analy-
tique simple & évaluer. C’est pourquoi on a généralement recours a des expressions plus simples &
calculer.

Dans [75], M. Moeneclaey propose une borne inférieure de la gigue pour I’estimation de la phase
porteuse et du rythme symbole & partir du signal recu. Reprise dans [76] sous le nom de “borne
de Cramer-Rao modifiee” (BCRM), cette borne est toujours inférieure a la “véritable” borne de
Cramer-Rao. Dans un schéma bouclé, la BCRM pour ’estimation de la phase s’exprime de fagon
trés simple en fonction du rapport signal & bruit dans le canal de transmission (Fs/Np) :

BT,
BCRM, = — Vi (4.3)

ou BrT; est la bande de bruit équivalente dans la boucle, normalisée par rapport au rythme
symbole (cf. annexe C). Il apparait dans [77] que la BCRM tend vers la véritable BCR & fort
rapport signal & bruit. Nous avons considéré cette borne & titre de référence par la suite.

4.2.2 Performances de synchronisation

Les détecteurs & comparer sont successivement insérés dans une boucle de phase du second
ordre. Les gigues d’estimation d’une erreur de phase constante sont représentées d’abord au §4.2.2.1
pour un méme rapport signal & bruit dans le canal FE,/Nj et pour une méme bande de bruit dans
la boucle, ce qui permet de les comparer & une méme référence (BCRM). La comparaison a
E, /Ny constant (§4.2.2.2) permet de prendre en compte la perte d’efficacité en puissance lorsque
le code de parité est ajouté i la chaine de tranmission. Les points de fonctionnement considérés
avoisinent les plus faibles envisagés dans la norme DVB-S2 [10] pour les modulations QPSK et
8PSK (respectivement Fs/Ny = —2.35dB en QPSK et E;/Ny = 5.5dB en 8PSK).

4.2.2.1 Performances a E;/Ny constant

Les gigues de phases obtenues avec les différents détecteurs sont représentées sur la Fig. 4.4 en
QPSK (a) et en 8PSK (b) . La bande de bruit dans la boucle est fixée par BT = 10~%, valeur
suffisamment faible pour éviter les sauts de cycles aux niveaux de RSB considérés. Le choix de B;T
importe peu pour la comparaison des détecteurs, puisque lorsque la phase & estimer est constante,
la gigue d’estimation dans la boucle est inversement proportionnelle & la bande équivalente de
bruit dans la boucle [71].

Les tableaux 4.1 et 4.2 facilitent la comparaison des détecteurs, respectivement aux points de
fonctionnement Es/Ny = —2.35dB en QPSK et E,/Ny = 5.5dB en 8PSK : les rapports entre les
gigues (variances) sont reportés dans la partie inférieure gauche du tableau (gain G) ; les gains sur
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Fi1G. 4.4 — Performances des boucles pour ’estimation d’une phase constante :

E,/Ny constant

comparaison a
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| u [ HDD | NDA | SDD [SDDn,=8[SDDn,=6 ] SDD n, =4 |
HDD m 0.5dB_| 0.7dB 1.0dB 1.1dB 2.4dB
NDA G=15 u 0.2dB 0.5dB 0.6dB 1.9dB
SDD G=18 | G=12 u 0.3dB 0.4dB 1.7dB
SDDn, =8| G=22 | G=14 | G=12 ] 0.1dB 1.4dB
SDDn,=6 | G=23 | G=16 | G=13 | G=11 m 1.2dB
SDDn,=4| G=63 | G=42 | G=36 | G=29 G=27 u

| BCRM [[G=666]G=443][G=379] G=309 | G=284 | G=106 |

TAB. 4.1 — Performances comparées des détecteurs en QPSK, & F,/Ny = —2.35dB

| u [ HDD | NDA [ SDD [SDDn,=12]SDDn,=9]SDDn,=6 |
HDD u 0.3dB 0.4dB 0.9dB 1.5dB 2.5dB
NDA G=16 [ 0.1dB 0.5dB 1.1dB 2.1dB
SDD G=18 | G=11 [ 0.4dB 1.0dB 2.1dB
SDDn,=12 || G=29 | G=18 [ G=16 u 0.6dB 1.5dB
SDDn,=9 || G=54 | G=34 | G=30 G=18 u 1.0dB
SDDn, =6 [| G=155 | G=96 [ G=86 G=53 G=29 [
| BCRM [[G=1621]G=1007 | G=896] G=53 | G=299 [ G=105 |

TAB. 4.2 — Performances comparées des détecteurs en 8PSK, & E;/Ny = 5.5dB

| ] [ HDD | NDA | SDD [SDDn,—8 | SDDn, =6 [ SDD n, —4 |
HDD u 0.2dB | 0.4dB 0.5dB 0.7dB 1.3dB
NDA G=12| = 0.2dB 0.3dB 0.5dB 0.9dB
SDD G=14]G=12]| = 0.1dB 0.3dB 0.8dB
SDDn,=8 |[G=15 | G=13 | G=11 u 0.2dB 0.7dB
SDDn,=6| G=18 |G=15|G=12| G=12 m 0.5dB
SDDn, =4 G=26 | G=22|G=18| G=171 G=15 u

TAB. 4.3 — Performances comparées des détecteurs en QPSK, & E,/Ny = —5.35dB

| ] [ HDD | NDA [ SDD [SDDn,=12]SDDn, =9 [SDD n, =6 |
HDD m 0.3dB | 0.4dB 0.4dB 0.8dB 1.8dB
NDA G=16| =m 0.1dB 0.1dB 0.5dB 1.4dB
SDD G=18|G=11| = 0.0dB 0.4dB 1.4dB
SDDn, =12 [ G=18 |G=1.1]| G=1.0 ] 0.3dB 1.3dB
SDDn,=9 | G=29|G=18|G=16| G=16 ] 0.9dB
SDDn,=6 |G=77|G=48 | G=42| G=42 G=27 ]

TAB. 4.4 — Performances comparées des détecteurs en 8PSK, & F, /Ny = 0.73dB
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Fic. 4.6 — Comparaison des gigues de phase

le rapport signal & bruit sont donnés dans la partie supérieure droite. Les définitions de ces gains
sont illustrées sur la figure 4.6.

Toutes les courbes divergent de la borne de Cramer-Rao 4 trés faible rapport signal & bruit. Il
apparait tout d’abord que le détecteur NDA choisi comme référence (§2.5.1) est légérement plus
performant que le détecteur HDD & faible rapport signal a bruit, en QPSK (gain de 0.5 d B environ)
comme en 8PSK (gain de 0.3dB) . Par ailleurs, en absence de code de parité, le détecteur SDD
améliore peu les performances de synchronisation par rapport aux techniques classiques, ce qui
confirme les résultats de W. Cowley [36], & des points de fonctionnement plus faibles. En revanche,
la redondance du code de parité permet de réduire la gigue de phase, et ce d’autant plus que la
redondance est importante (c’est & dire que le code est court) :

— En QPSK, le bénéfice apporté par le code sur la gigue est modéré lorsque n, = 8 et n,, = 6.

L’amélioration est plus substantielle lorsque n, = 4, c’est & dire pour un rendement du code
de parité de 3/4. A E;/Ny = —2.35dB, la variance de l'erreur d’estimation est ramenée 3
10.6 fois la BCRA. (voir Tab. 4.1).

— En 8PSK, la réduction de la gigue est plus progressive quand le rendement du code de parité
diminue. A E;/Ny = 5.5dB, avec un code de rendement 5/6 (soit quand n, = 6) et le
détecteur SDD, la gigue dans la boucle de phase est ramenée & 10.5 fois la borne de Cramer-
Rao modifiée, contre 100.7 avec le détecteur NDA et 162.1 avec le détecteur HDD (voir Tab.
4.2).

4.2.2.2 Performances a E,/Ny constant

. By /N
‘ % Code de parité Ee/No .Codage ___?5__/_{}(9_9
| bits/symboles

FiG. 4.7 — Définition des différents rapports signal & bruit

La comparaison & E/Ny constant ne tient pas compte de la perte d’efficacité en puissance qui
provient de I’ajott d’un code de parité dans la chaine de transmission. Il faut pour cela se référer
non pas a l’énergie moyenne d’un symbole émis E;, mais a I’énergie moyenne d’un bit non codé
Ey. Notons que ’on parle ici des bits en entrée du code de parité, qui peuvent éventuellement avoir
été préalablement codés par le code canal, qu’on ne prend pas en compte ici. Afin d’éviter toute
ambiguité sur la définition des différents rapports signal & bruit, les notations sont résumées sur
le schéma 4.7. On désigne respectivement :

— par Ej 'énergie moyenne par bit en entrée du code de parité
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— par E. I’énergie moyenne d’un bit codé (par le code de parité) :
E. = RE, (4.4)

ol R est le rendement du code de parité
— par E; I'énergie moyenne d’un symbole MPSK transmis :

E;, = logy,(M)E.
= Rlog, (M) E, (4.5)

Ainsi, si 'on souhaite comparer les différents schémas a efficacité en puissance constante (c’est a
dire & E}/Ny constant), il faut décaler le rapport signal & bruit sur le canal de 10log,, (R) dB.
Cette valeur est donnée dans le tableau 4.5 pour les rendements de codes de parité que nous avons
considérés. Par exemple, avec la modulation QPSK, le rapport signal a bruit E,/Ny = —5.35dB
correspond & FE;/Ny = —2.35dB sur le canal en absence de code de parité, et & E;/Ny = —3.6dB
avec un code de parité de rendement 3/4.

| R | 10logq (R) |
3/4 | 1.25dB
5/6 | 0.79dB
773 | 053dB
8/9 | 051dB
11/12 0.38dB

TaB. 4.5 — Décalage du rapport signal & bruit canal & E; /Ny constant en fonction du rendement
du code

Les gigues de phase dans les boucles comprenant les différents détecteurs sont comparées pour
une méme efficacité en puissance sur les figures 4.5 (a) et (b). Les tableaux 4.3 et 4.4 rassemblent
les gains (sur le RSB et la variance de l'erreur) entre détecteurs aux points de fonctionnement
Ey /Ny = —5.35dB et E,/No = 0.73dB pour les modulations QPSK et 8PSK respectivement. En
absence de code de parité (R = 1 dans (4.5)) , ces valeurs sont équivalentes aux rapports signal
a bruit Es/Ny pris comme références au §4.2.2.1. Autrement dit, ce sont les RSB qu’on aurait en
sortie du code canal aux points de fonctionnement les plus bas spécifiés dans la norme DVB-S2
pour les modulations QPSK et 8PSK.

— Avec la modulation QPSK, seul le code de rendement 3/4 semble améliorer suffisamment les
performances de synchronisation pour compenser de facon non négligeable la perte d’effica-
cité en puissance due a la redondance apportée par les bits de parité : & E, /Ny = —5.35dB,
la gigue de phase dans la boucle SDD est alors divisée par 2.2 par rapport a la gigue dans
la boucle NDA et par 2.6 par rapport & la gigue dans la boucle HDD. Le détecteur SDD
s’avére moins intéressant lorsque le rendement du code de parité est plus faible, méme si la
perte d’efficacité en puissance est dans ce cas plus réduite.

— Avec la modulation 8PSK, le détecteur SDD apparait plus intéressant aux rapports signal &
bruit considérés. Pour un rendement du code de 11/12, les performances de la boucle SDD
avoisinent celles des algorithmes classiques. En revanche, pour un rendement R = 8/9, la
gigue de phase est divisée par 1.8 par rapport a la gigue dans la boucle NDA et par 2.9
par rapport & la gigue dans la boucle HDD. Pour un rendement R = 5/6, les gains sur la
variance atteignent 4.8 et 7.7 par rapports aux algorithmes NDA et HDD respectivement.
Le gain sur le rapport signal & bruit & efficacité en puissance constante est dans ce dernier
cas de 1.4 dB par rapport & I’algorithme NDA et de 1.8 dB par rapport a ’algorithme HDD,
ce qui est loin d’étre négligeable & de tels points de fonctionnement.

Ainsi, avec la modulation QPSK comme la modulation 8PSK, I"amélioration des performances
de synchronisation permet de compenser la perte d’efficacité en puissance due au surcroit de
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redondance apporté par le code de parité. Le bon comportement du détecteur SDD en présence de
bruit thermique indique que ’on devrait pouvoir suivre les variations de la phase plus efficacement
qu’avec les algorithmes classiques. Ce point est abordé aux §4.3 et §4.4.

Remarque 1 : Lorsque 'on compare ci-dessus les algorithmes de synchronisation & efficacité en
puissance constante, on ne considére que le critére de la gigue de phase. Il ne faut cependant
pas oublier que la réduction du rapport signal & bruit sur le canal se traduit par une dégra-
dation du taux d’erreur binaire. Toutefois, le code de parité doit permettre de compenser
au moins en partie cette dégradation, surtout si on ’associe dans le processus itératif du
décodage canal. Cet aspect du probléme n’a pas été abordé ici (cf. p.95).

Remarque 2 : Dans ’hypothése ot le code de parité utilisé pour la synchronisation est compris
dans le code canal (cf. p.25), il n’y a plus de perte d’efficacité en puissance, puisqu’aucune
redondance supplémentaire ne doit étre introduite. Les résultats donnés au §4.2.2.1 sont alors
valables, sans dégradation du taux d’erreur binaire.

4.3 Performances en présence de bruit de phase

4.3.1 Modéle de bruit de phase

Une source importante de variations de la phase porteuse réside dans le bruit de phase, qui
provient des instabilités des oscillateurs en émission et reception (voir §1.3.2). Le bruit de phase
se modélise généralement par une composante additive ¢pny, (t) sur Perreur de la phase porteuse.
Les caractéristiques temporelles et spectrales du bruit de phase dépendent du systéme considéré.
Nous nous sommes fondés pour cette étude sur le gabarit proposé dans la norme DVB-S2 [10]
pour I'évaluation de la synchronisation de porteuse dans une chaine de transmission & 25 MBauds
(Tab. 4.6).

| Fréquence | Pente du gabarit |

100 Hz —25 dBc/Hz
1kHz ~50 dBc/Hz
10kHz —73 dBc/Hz
100kHz | —93 dBc/Hz
1MHz | —103 dBc/Hz
>10MHz —114 dBc/Hz

TAB. 4.6 — Gabarit de bruit de phase DVB-S2

La modélisation du bruit de phase consiste en la génération d’une séquence aléatoire pp, (k)
dont la densité spectrale de puissance dois étre conforme au gabarit donné en Tab. 4.6. Nous
avons considéré ici un modéle proposé par 'ESA [20, 78], ol ¢phn (k) est la somme des sorties de
deux filtres & réponse impulsionelle infinie H; et H> recevant en entrée le méme bruit blanc centré
Gaussien wy, de variance unitaire (voir Fig. 4.8). Les fonctions de transfert des filtres Hy et Hy
sont les suivantes :

1 —4710°M
H(2) = 4.6
1(2) V2T, (2 — 0.999975)° (4.6)
1 2.8107% (2 — 0.992015) (= — 103181
Hy(2) = ( A ) (4.7)

V2T, (z — 0.991725) (z — 0.9999985) (z — 0.563507)

ou T, est la durée d’'un symbole. La densité spectrale de puissance du bruit de phase synthétisé
est comparée au gabarit souhaité sur la Fig 4.6 : la similitude des deux courbes permet de valider
le modéle.
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Hl(Z)

y
wy, ~ N(0,1) @ﬂ Pphn (k)
]

Hz(Z)

Fi1G. 4.8 — Modéle de bruit de phase

DSP du bruit de phase synthetise

= = = Gabarit de bruit de phase

DSP (dB/Hz)
|
|
(=]

10 10 10° 10 10
Frequence {Hz)

Fic. 4.9 — Densité spectrale de puissance du bruit de phase comparée au gabarit DVB-S2 pour
une transmission & 25 MBauds

4.3.2 Compromis sur la bande de bruit

Lorque ’erreur de phase & estimer varie au cours du temps, un compromis sur la bande de bruit
dans la boucle s’avére nécessaire. En effet, si une boucle étroite atténue mieux les effets du bruit
Gaussien [71], une large bande de bruit est préférable pour suivre les variations de la phase. Il
existe donc une valeur optimale de B;T; minimisant la gigue de phase totale, qui dépend toutefois
de la vitesse de variation de la phase (fixée ici par le gabarit du bruit de phase) et du rapport
signal & bruit : plus le RSB est élevé, plus les effets du bruit gaussien sont atténués sur la phase
des symboles recus, et donc plus on peut élargir la bande de bruit du filtre de boucle afin de suivre
le bruit de phase. Cela est respectivement illustré sur la figure 4.10 :

(a) pour la modulation QPSK et un code de rendement 3/4 (soit n, = 4)

(b) pour la modulation 8PSK et un code de rendement 5/6 (soit n, = 6)

Les différents détecteurs de phase sont comparés en présence de bruit de phase sur les figures
4.11 en QPSK (a et b) et 8PSK (c et d), pour plusieurs valeurs de F,/Ny. On vérifie que les
détecteurs SDD étant plus performants que les détecteurs classiques pour atténuer les effets du
bruit thermique (§4.2), ils permettent d’élargir la bande de bruit dans la boucle afin de suivre le
bruit de phase. Ainsi, plus le détecteur est performant, plus la bande de bruit optimale & un RSB
donné est large, et plus la gigue de phase correspondante est réduite.
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4.3.3 Gigues minimales en présence de bruit de phase

Afin d’étudier les performances des détecteurs a plusieurs rapports signal & bruit, il est inté-
ressant, de comparer les gigues de phase & la bande de bruit optimale. Ces valeurs correspondent
4 la gigue minimale qu’on peut atteindre & un RSB donné et avec un détecteur donné.

1.

Avec la modulation QPSK, les gigues minimales obtenues avec les détecteurs HDD, NDA et

SDD sont comparées sur la Fig. 4.12 & F, /Ny constant, et sur la Fig. 4.13 & E, /Ny constant.

— Le détecteur HDD est le moins performant de tous, ce qui confirme les résultats du §4.2.

— La boucle SDD se comporte quasiment comme ’algorithme NDA en présence de bruit de
phase, lorsqu’aucune redondance supplémentaire n’est apportée par un code de parité sur
les données.

— La variance minimale de l'erreur résiduelle dans la boucle SDD est divisée par 2.14 &
E,/Ny = —2.35dB par rapport & la boucle N DA lorsque n, = 4. Cela représente un gain
de 1.2 dB environ sur le RSB.

— Si on compare les détecteurs & efficacité en puissance constante, le détecteur SDD n’est
intéressant que pour un rendement du code de parité de 3/4. A E, /Ny = —5.35dB, le
gain sur la variance minimale est de 1.3 par rapport & la boucle NDA, ce qui représente
un gain de ordre de 0.5 dB sur le RSB.

— Si on se référe aux spécifications données par Ginesi et al. dans [20] pour le décodage
du code canal défini dans la norme DVB-S2, I’écart-type de 'erreur de phase doit étre
ramené en dessous de 8° afin de limiter la dégradation & 0.2 dB avec la modulation QPSK
(voir §1.4). Parmi les algorithmes bouclés sans pilote considérés ici, seule la boucle SDD
avec n, = 4 apparait suffisamment performante pour garantir une telle gigue lorsque
Ey/Ny = —5.35dB.

. Les gigues minimales sont comparées pour la modulation 8PSK sur les figures 4.14 et 4.15.

— Le détecteur SDD sans code de parité présente ici encore peu d’intérét par rapport a
I’algorithme NDA.

— En revanche, avec un code de parité de rendement 5/6, la boucle SDD permet de diviser
la variance minimale de l'erreur d’estimation d’un facteur 4 par rapport a la boucle NDA
lorsque E;/No = 5.5 dB. Le gain correspondant est de 2.1 dB sur le rapport signal & bruit.

— Lorsqu’on compare les algorithmes & Fj/Ny constant, le détecteur SDD reste trés per-
formant par rapport aux algorithmes classiques : & E,/Ny = 0.73dB (correspondant &
E;/Ny = 5.5dB lorsque le code est de rendement 5/6), la gigue minimale (exprimée en
variance) est divisée d’un facteur 2.5 dans la boucle SDD par rapport & la boucle NDA,
ce qui représente un gain de 1.3dB sur le RSB.

— Le détecteur SDD est le seul & garantir une gigue de phase inférieure & 4° avec la mo-
dulation 8PSK, pour un rapport signal & bruit de E;/Ny = 5.5dB dans le canal de
transmission, lorsque n, = 6. A ce niveau de signal, les autres boucles considérées ici ne
respectent pas ce critére donné dans [20], toujours pour limiter & 0.2 dB la dégradation des
performances de décodage dans un systéme de type DVB-S2 (voir §1.4). Une alternative
fondée sur la boucle NDA, mais nécessitant I’emploi de symboles pilotes est présentée en
annexe D.
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4.4 Reésistance & une erreur de fréquence

Nous avons étudié au §4.3 les conséquences du bruit de phase, qui provient des instabilités
des oscillateurs dans la chaine de transmission. Une autre source de variation de la phase dans
le temps est le décalage en fréquence qui provient d’une part d’un écart fixe entre les fréquences
nominales des oscillateurs en émission et en réception, et d’autre part de l’effet Doppler induit par
les mouvements relatifs entre le satellite et le terminal usager (cf. §1.3.2).

Moyennant une éventuelle étape préliminaire de synchronisation en fréquence (cf. §??), nous
considérons par la suite des décalages suffisamment faibles pour que la dégradation consécutive
a la désadaptation du filtre de réception soit négligeable. Une erreur résiduelle Af est prise en
compte, et se traduit par une variation linéaire de erreur de phase dans le temps (voir § 2.1).
Nous étudions les performances des algorithmes de synchronisation de phase en présence de cette
erreur de fréquence résiduelle. Moins ces algorithmes y seront sensibles, et plus les spécifications
pourront étre assouplies pour la récupération de fréquence.

Une erreur de fréquence a donc été ajoutée au modéle de transmission, qui comprend déja le
bruit de phase. La bande de bruit dans la boucle est fixée & sa valeur optimale pour le suivi du
bruit de phase. Pour chaque détecteur (HDD, NDA et SDD), nous étudions la dégradation de
la gigue d’estimation lorsque lerreur de fréquence augmente, par rapport aux gigues minimales
présentées au §4.3. De maniére générale les boucles résistent bien aux erreurs de fréquence, du fait
que la période de mise & jour de l’estimée de phase est de quelques symboles (1 symbole pour les
détecteurs HDD et NDA, P symboles pour le détecteur SDD avec un code de parité de longueur
n, = Plog, (M)). En revanche, les temps d’accrochages peuvent étre relativement longs : cet
aspect est considéré au §4.5. Les gigues de phase sont étudiées ici aprés accrochage des boucles
(d’ordre 2) en phase et en fréquence.

1. Les performances des boucles en présence d’une erreur de fréquence %{ sont présentées en
Fig. 4.16 avec la modulation QPSK.

(a) Lorsque E;/Ny = 1dB (et aux bandes de bruit optimales pour le suivi du bruit de phase,
notées Biopt), on constate que la boucle SDD peut supporter une erreur de fréquence
jusqu’a % = 1072 avec un code de parité de rendement 5/6 ou 3/4, sans dégradation
significative des performances. Les boucles NDA et HDD sont encore moins sensibles a
lerreur de fréquence, malgré des bandes de bruit inférieures, car la période de remise &
jour de l'estimée de phase avec ces détecteurs est de 1 symbole, contre 2 symboles avec
le détecteur SDD lorsque n, = 4 et 3 symboles lorsque n, = 6.

(b) lorsque E;/Ng = —2.35dB, on observe que la gigue dans la boucle SDD avec un code de
rendement 3/4 reste inférieure 4 8° pour une erreur de fréquence inférieure & 21072 R,
toujours en présence de bruit de phase.

2. Les gigues de phase dans les boucles avec la modulation 8PSK sont représentées sur la Fig.
4.17.

(a) Avec E;/Ny = 10dB, toujours avec les bandes de bruit optimales par rapport au bruit
de phase, la boucle SDD supporte une erreur de 1073 R lorsque n, = 9 et de 51073 R,
environ lorsque n, = 6. La gigue de phase reste minimale dans les boucles NDA et
HDD jusqu’a des erreurs de fréquence de I’ordre de 4102 R,.

(b) Au RSB de E,;/Ny = 5.5dB, nous avons vu que seule la boucle SDD avec un code de
parité de rendement 5/6 pouvait garantir une gigue inférieure & 4° en présence de bruit
de phase. A la bande de bruit optimale Bj,p, de 0.0007R; elle peut suivre une erreur
de fréquence jusqu’a %_{ =510"3.
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4.5 Temps d’accrochage

La possibilité de régler finement la bande de bruit en jouant sur les paramétres du filtre (voir
annexe C) rend les systémes bouclés trés flexibles, et permet de les adapter au contexte (RSB,
bruit de phase, erreur de fréquence) afin de suivre au mieux les variations de la phase au cours
du temps. Ces algorithmes présentent toutefois I’inconvénient de nécessiter un temps d’acquisition
avant de s’accrocher sur la phase & estimer.

Dans une boucle d’ordre 2, 'accrochage de la boucle se fait en deux étapes : ’acquisition en
fréquence (c’est & dire de 'information contenue dans la mémoire du filtre), puis l’estimation de la
phase & origine, une fois la fréquence estimée. Le temps d’accrochage moyen de la boucle T, est
généralement assimilé au temps d’acquisition en fréquence, qui est largement prépondérant [71].
Une bonne approximation de la durée moyenne T;., par rapport & la durée d’un symbole T est
donnée par [71, 23] :

Tocq  m(4C2+1) 1 [Af/Rs

2
- M? 4.
T, 256¢4 BT, | BT, ] (4.8)

ou

Af/Rs représente l'erreur de fréquence par rapport au rythme symbole

BT représente la bande de bruit dans la boucle, également ramenée au temps symbole
M est Pordre de la modulation

¢ est le facteur d’amortissement dans la boucle (la valeur choisie pour nos simulations étant de

¢= @ : cf. annexe C).

Le temps d’accrochage moyen dans la boucle est représenté sur la Fig. 4.18 en fonction du pa-
ramétre Af/R; et pour différentes valeurs de B;Ty, respectivement pour les modulations QPSK
(4.18 - a) et 8PSK (4.18 - b).

Les tableaux 4.7 & 4.10 rassemblent les temps d’acquisition moyens 7,., dans les boucles
étudiées, calculés & laide de lexpression (4.8) aux bandes de bruit optimales pour le suivi du
bruit de phase, et pour plusieurs niveaux d’erreur de fréquence. Pour chaque modulation, Ty, est
évalué a fort et a faible rapport signal a bruit . Nous avons vu (§4.3) que le détecteur SDD étant
plus performant que les détecteurs classiques HDD et NDA, il permettait d’élargir la bande de
bruit dans la boucle afin de suivre plus efficacement le bruit de phase. Le temps d’accrochage étant
inversement proportionnel au cube de la bande de bruit, il est alors significativement réduit :

1. Avec la modulation QPSK, & E;/Ny = 1dB, le temps d’accrochage moyen dans la boucle
SDD avec n, = 4 est divisé par 5 environ par rapport aux boucles classiques. Si ’on rapporte
Tacq & la durée des trames définies dans la norme DVB-S2, de longueur 8100 octets (i.e
32400 symboles QPSK), il faut de 'ordre de 6 trames pour que la boucle s’accroche lorsque
%f = 0.1% et 600 trames lorsque %f = 1% avec le détecteur SDD (et n, = 4), contre
respectivement 30 trames et 3000 trames dans les mémes situations, avec les détecteurs
classiques. A faible rapport signal & bruit, le gain sur le temps d’acquisition passe & 7 entre
le détecteur SDD avec un code de rendement 3/4 par rapport aux détecteur HDD et NDA :
lorsque % = 0.1%, Tocqéquivaut & 130 trames DVB-S2 environ avec la boucle SDD et & 930
trames avec les boucles classiques.

2. Avec la modulation 8PSK, le gain sur le temps d’accrochage entre la boucle SDD avec un
code de rendement 5/6 et la boucle NDA est de 3 environ lorsque E;/Ny = 10dB et passe
a 12 lorsque E,/Ny = 5.77dB. Dans ce dernier cas, lorsque % = 0.1%, l'accrochage de la
boucle prend environ 36 trames de 8100 octets dans la boucle SDD (toujours avec n, = 6),
contre 460 trames avec les détecteurs classiques.
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Fi1G. 4.18 — Temps d’accrochage moyen d’une boucle de phase d’ordre 2 en présence d’une erreur

de fréquence
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Détecteur BT optimal }Cq pour 5 AL —01% ‘”q pour 3 AL — 1%

HDD 41071 1.0 106 1.0 108
NDA 41071 1.010° 1.010%
SDD - n, =6 5107 5.310° 5.3107
SDD - n, =4 71077 1.910° 1.9107

TaB. 4.7 — Temps d’accrochage moyen dans la boucle aux bandes de bruit optimales pour le bruit
de phase - modulation QPSK : E,/Ny = 1dB

Détecteur ‘ B,T, optimal ‘ 4 pour AL —01% ‘ =224 pour % =1% ‘

HDD 14101 2.4 107 2.4107
NDA 1.41071 2.4107 2.410°
SDD - n, =6 21077 8.310° 8.310°
SDD - n, =4 25101 4.310° 4.310°

TaB. 4.8 — Temps d’accrochage moyen dans la boucle aux bandes de bruit optimales pour le bruit
de phase - modulation QPSK : F,/Ny = —2.35dB

Détecteur ‘ BT, optimal ‘ T;f‘? pour & 2 —0.1% ”q pour % 2F —0.5%

HDD 1.61073 6.5 104 1.6 106
NDA 1.81073 4.610% 1.1108
SDD -n, =9 21073 3.310% 8.310°
SDD - n, =6 2.61073 1.5107 3.810°

TAB. 4.9 — Temps d’accrochage moyen dans la boucle aux bandes de bruit optimales pour le bruit
de phase - modulation 8PSK : E;/Ny = 10dB

Détecteur ‘ B,T, optimal ‘ T;fq pour & AL —01% ”q pour & AL — 0.5%

HDD 310~ 9.9 106 2.5 108
NDA 3107¢ 9.910° 2.5108
SDD -n, =9 410714 4.210° 1.0108
SDD - n, =6 71071 7.810° 1.9107

TAB. 4.10 — Temps d’accrochage moyen dans la boucle aux bandes de bruit optimales pour le bruit
de phase - modulation 8PSK : E;/Ny = 5.77dB

4.6 Sauts de cycles

Nous avons vu au §4.1.2 que les détecteurs de phase étudiés ici présentent plusieurs points
d’équilibres stables dans 'intervalle [0, 27]. Le principe de fonctionnement de la boucle de phase
la conduit & s’accrocher autour d’un de ces points stables : la phase alors estimée dans la boucle
reste en principe dans le voisinage du point d’équilibre. Les variations autour de cette valeur sont
généralement considérées comme gaussiennes, avec une variance (ou gigue) notée par la suite ofa.
Cependant, il arrive qu’un échantillon de bruit trop important force la boucle & s’accrocher autour
d’un autre point d’équilibre stable : ce phénoméne, appelé saut de cycle [23], s’étale généralement
sur une séquence de symboles durant laquelle la synchronisation de phase est fortement dégradée.
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F1G. 4.21 — Temps moyen entre sauts de cycles estimé aux bandes de bruit optimales - Comparaison

a Es/Ny constant,

avec la modulation 8PSK
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Une fois accrochage effectué autour du nouveau point stable, ’ambiguité de phase induite par le
saut de cycle doit étre résolue, & moins d’avoir recours & du codage différentiel, en quel cas une
rafale d’erreur apparait quand méme au moment ol le phénoméne se produit. Il apparait donc
souhaitable de limiter au maximum les ocurrences de ces sauts de cycles. Le phénoméne étant trés
fortement non linéaire, il est difficile & modéliser. Nous nous fondons par la suite sur un modéle
simplifié de boucle de phase du premier ordre, ou la réponse du détecteur est supposée sinusoidale
et de période QW”, pour estimer le temps moyen entre sauts de cycles E [Ty;,]. Une approximation
de E [Tgp] /Tsou Ty est la durée d’un symbole est donnée par [23] :

E [Tu] - 2
ZWstipl s 4,
T. 4B,T, P\ 2202 (4.9)

Les temps moyens entre sauts de cycle, estimés & l'aide de ’expression précédente pour les
bandes optimales en présence de bruit de phase, sont comparés a FE, /Ny puis & Fj/Ny constant
pour les modulations QPSK et 8PSK sur les figures 4.19 4 4.22.

1. Avec la modulation QPSK et & E;/Ny = —2.35dB, la valeur estimée de E [T;;p] est multi-
pliée par 100 environ avec le détecteur SDD lorsque n,, = 4 par rapport & la valeur calculée
pour la boucle NDA, et par 1000 par rapport a la boucle HDD. A E,;/Ny = 1dB, ces gains
atteignent respectivement 10* et 10°. Si ’on compare les détecteurs & efficacité en puissance
constante, le temps moyen entre sauts de cycles & Ej, /Ny est multiplié par 5 environ dans la
boucle SDD avec n, = 4, par rapport & la boucle NDA.

2. Les résultats pour la modulation 8PSK montrent qu’a E;/Ny constant, le temps moyen
estimé entre sauts de cycles est multiplié par 100 environ dans la boucle SDD avec n, = 6
par rapport & la boucle NDA. Ce gain est plutdt de l'ordre de 10 & Ej /Ny constant.

4.7 Conclusion

Il apparait donc que le détecteur de phase proposé permet d’améliorer sensiblement, les perfor-
mances de synchronisation & faible rapport signal & bruit, et en présence de bruit de phase. Aux
points de fonctionnement les plus bas envisagés dans la norme DVB-S2 pour les modulations QPSK
et 8PSK, le détecteur SDD permet de réduire la gigue de phase dans des proportions importantes,
et ainsi de réduire la marge nécessaire sur le RSB pour garantir la convergence du décodeur canal.
Les boucles de phase apparaissent de plus trés résistantes & des erreurs de fréquence relativement
importante (jusqu’a 1% du rythme symbole). Enfin, le gain sur la gigue et 'augmentation des
bandes de bruit dans les boucles se traduisent par une réduction importante du temps d’accro-
chage et de la probabilité de saut de cycle. Les boucles considérées présentent en outre ’avantage
de ne pas nécessiter de phase d’initiation. Toutefois, ’emploi de quelques symboles pilotes (insérés
de maniére trés sporadique) peut demeurer nécessaire afin de résoudre ’ambiguité de phase lors
de Destimation.

Si les structures bouclées sont bien adaptées aux transmissions continues, leur temps d’acqui-
sition s’avére cependant généralement trop important pour qu’ils soient envisagés pour la syn-
chronisation de phase lors de transmissions par paquets. Or des normes telles que DVB-RCS et
DVB-S2 proposent des modes de transmission ou des trames de données relativement courtes (53
octets pour DVB-RCS & 8100 octets avec DVB-S2) doivent étre synchronisées séparément :

— Lorsque plusieurs signaux & destination du méme récepteur sont multiplexés en temps (par

exemple sur une voie retour de type DVB-RCS avec un multiplexage de type MF/TDMA
[3])
— Lorsque les trames successives sont codées/modulées différemment (par exemple avec la
norme DVB-S2 qui propose des schémas adaptatifs pour le codage et de la modulation [10])
On a généralement recours dans ce cas & des techniques d’estimation directes. L’estimateur proposé
dans le chapitre suivant est également fondé sur le décodage d’un code de parité. L’étude de
ses performances permet d’évaluer l'intérét de la technique proposée pour des transmission par
paquets.
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Nous présentons ici les performances de ’estimateur de phase SDD introduit dans le chapitre
3, et fondé sur le décodage souple d’un code de parité. Quelques généralités sur les estimateurs
sont présentées au §5.1. Nous considérerons & titre de références ’estimateur de Viterbi et Viterbi
(V&V), un estimateur de type “hard decision directed” (HDD), ainsi que ’estimateur du maximum
de vraisemblance lorsque les symboles transmis sont connus - dit “pilot aided” (PA). La réponse
moyenne de D’estimateur SDD pour une erreur de phase donnée est étudiée au §5.2, puis les
d’estimation d’une erreur de phase constante sont présentées en terme de gigue au
§5.3. L’analyse des résultats obtenus nous améne & souligner quelques spécifités des estimateurs
nécessitant une prise de décision sur les données. Les estimateurs sont alors testés en présence de
bruit de phase (§5.4) et d’une erreur de fréquence (§5.5). Le probléme des sauts de cycles est enfin

performances

abordé au § 5.6.
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5.1 Classification des estimateurs

5.1.1 Estimation par blocs et fenétre glissante

La correction de la phase dans un systéme non bouclé peut étre effectuée suivant deux straté-

gies :

— La phase estimée & partir de IV symboles peut-étre utilisée pour corriger tous les symboles
du bloc d’estimation. Les estimées consécutives sont réalisées & partir de blocs distincts :
elles sont alors délivrées & une fréquence de I}V ou R est le rythme symbole. On parle alors
d’estimation par blocs.

— On peut également adopter une fenétre glissante : la phase estimée sur une séquence de
N = 2n + 1 symboles n’est utilisée que pour corriger le (n + 1)éme symbole du bloc, situé
au milieu de la séquence. La fenétre est translatée d’un symbole pour I'estimation suivante.
Les estimées sont alors délivrées & la cadence R;.

Nous avons adopté dans cette étude une structure d’estimation par bloc, moins performante en
présence d’une erreur de fréquence, mais plus simple & mettre en oeuvre. Cette étude permet la
comparaison des estimateurs, une structure avec fenétre glissante restant envisageable par la suite.

5.1.2 Estimation a partir de symboles pilotes

Les performances de 'estimateur proposé sont comparées par la suite & celles de I’estimateur
PA défini par (2.14). Il s’agit de I’estimateur du maximum de vraisemblance lorsque les données
transmises sont connues. Cet estimateur nécessite la transmission de symboles pilotes, et n’est
donc utilisé en pratique que sur des blocs insérés sporadiquement dans les trames de données :
il n’exploite pas la totalité du signal regu. Nous proposons en annexe D un exemple de schéma
de synchronisation ol des estimations PA sont effectuées sur des blocs de pilotes, et utilisées
pour ré-initialiser périodiquement une boucle de phase. La situation ot tous les symboles transmis
seraient connus ne se présente jamais dans la réalité, mais nous ’envisageons & titre de référence
dans I’étude qui suit.

5.1.3 Estimateur de Viterbi et Viterbi

Les structures directes se fondent sur des symboles recus non encore corrigés pour 'estimation
de phase. Il est naturel de privilégier alors la stratégie “non data aided”, oli aucune décision
n’est nécessaire sur les symboles. L’algorithme le plus classique est ’estimateur de Viterbi et
Viterbi, décrit en annexe B (§B.7). Quelque peu complexe & implanter dans sa forme originale, cet
estimateur a inspiré des techniques plus simples & mettre en oeuvre, telles que les algorithmes du
barycentre [16, 14]. Pour la comparaison des performances, nous considérerons dans nos simulations
Palgorithme original, avec I’expression (2.8) donnée au §2.5.1.

5.1.4 Estimateurs fondés sur une prise de décision

La stratégie dite “decision directed” évoquée au §2.5.2 consiste, pour s’affranchir de ’incertitude
sur les données transmises, & prendre une décision sur les symboles recus avant de procéder a
Uestimation : c’est par exemple la stratégie adoptée par C. Morlet [14] qui applique un décodage
par “tentative decisions” aux symboles avant de les utiliser pour estimer la phase. L’estimateur
SDD appartient également & cette classe d’algorithmes, puisque le décodage souple du code de
parité - & travers le calcul des coefficients 0y, - est réalisé sur les symboles avant estimation de la
phase.

Nous avons vu au chapitre 4 que cette approche est relativement simple & mettre en oeuvre
dans un schéma bouclé, ou le signal est corrigé en amont du détecteur. En revanche, dans une
structure directe, la prise de décision implique une étape de pré-correction du signal regu, afin
que les performances de décodage (c’est & dire la fiabilité des décisions) soient indépendantes de
Perreur de phase porteuse. On utilise alors généralement la phase estimée sur un bloc pour pré-
corriger les symboles du bloc suivant. Le bloc initial peut étre pré-corrigé a ’aide d’une estimée
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F1G. 5.1 — Estimation de phase avec précorrection et décisions sur les données

NDA (voir Fig. 5.1). Ce type de structure a été proposé pour la premiére fois par Kam [79], puis
étudié plus en profondeur par Gaudenzi et al. [80], lorsque les décisions prises sur les échantillons
recus sont dures. Ces algorithmes sont alors qualifiés de “Feed-Forward Decision-Feedback”, c’est
4 dire que D’estimation de la phase en tant que telle est effectuée sur un schéma direct, mais que
les décisions sont fondées sur une boucle de rétroaction.

5.2 Réponse moyenne de ’estimateur SDD

L’expression de l'estimateur SDD & partir de N symboles requs {yx},_, y_, est rappelée
ci-dessous :

N-1
$spp = arg(Z yk(s;:) (5-1)
k=0

avec
M-1
> PPy (5.2)
1=0

Le calcul des probabilités a postériori P,?f;p & partir des symboles recus est détaillé au §3.1.2.

La valeur moyenne des phases estimées E [pspp]| est représentée en fonction de lerreur de
phase ¢ (supposée constante) pour différents rapports signal & bruit sur la Fig. 5.2. Ces courbes
moyennes sont tracées pour les modulations QPSK et 8PSK et pour plusieurs rendements du
code de parité avec 'estimateur SDD (figures (a) & (d)). La réponse moyenne de P'estimateur de
Viterbi& Viterbi est également représentée a titre de référence (figures (e) et (f)).

5.2.1 Biais

Les courbes représentées en Fig. 5.2 sont non biaisées sur une plage centrale. Le biais qui

apparait en dehors de cette plage provient du fait que les phases estimées sont comprises dans

I'intervalle [f%, M] ce qu’on peut comprendre en observant la densité de probabilité des valeurs

estimeées ¢ (figure 5.3, avant déroulement).

En pratique, lorsque l'erreur de phase varie dans le temps, elle peut parcourir I’ensemble
du cercle unité. Il faut alors procéder au déroulement de la phase estimée [23], de maniére a
pouvoir suivre ses variations sans voir apparaitre de sauts de phase de % a chaque fois que
I'on atteint les limites de l’intervalle [ i M] Cette opération (appelée “phase unwrapping”
dans la littérature anglo saxonne) consiste & restreindre I’écart entre deux estimées consécutives a

I’intervalle [ } en ajoutant 27 en sortie de ’estimateur quand cela est necessalre Si I’on
(d)

T
MM M
note ¢, la n-iéme phase estimée, et gp% ) la phase déroulée correspondante, le calcul de ¢y,

de la maniére suivante :

2
§9 = mod <m0d< — oW M”) + Aif”l,mr) (5.3)

se fait
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La phase déroulée $(? n’est plus restreinte a Iintervalle [f%, %} et apparait alors non biaisée,
comme l’illustre la figure 5.3.

| Densité de probabilité de ¢

Avant déroulement : E[Q] < ¢

Densité de probabilité de @@

0

Apres déroulement : E [95(”)] =

F1G. 5.3 — Biais d’estimation et déroulement de la phase

Remarque 1

L’observation de la réponse moyenne avant déroulement de la phase donne tout de méme
une indication sur les performances de 'estimateur : en effet, plus le biais est important sur ces
courbes, plus la gigue d’estimation d’une phase constante (c’est & dire la variance de la gaussienne
représentée sur la figure 5.3) est élevée. Ainsi, si 'on compare les biais sur les courbes moyennes
représentées en Fig. 5.2, on observe qu’a faible rapport signal & bruit, estimateur de Viterbi et

Viterbi donne une gigue beaucoup plus importante que les estimateurs SDD, en QPSK comme en
8PSK. Ce point sera confirmé par les résultats du §5.3.

Remarque 2

Nous considérerons par la suite que la phase estimée est systématiquement déroulée. Afin
d’alléger les notations, elle sera désignée simplement par ¢ .

5.2.2 Ambiguité de phase

Nous avons vu au §4.1.2 que le code de parité est transparent & une rotation de la constellation
de i—}r lorsque les équations de parité impliquent un nombre pair de symboles transmis (noté
P = mgl% dans le chapitre 3), et & une rotation de 37 lorsque ce nombre est impair. Cela se

2
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traduit par le fait qu’aprés déroulement de la phase, la réponse moyenne de I’estimateur SDD est
2%_périodique lorsque P = 2 (par exemple avec n, = 4 et M = 4, ou avec n, = 6 et M = 8),
et 57 périodique lorsque P = 3 (avec n, = 6 et M = 4, ou avec n, = 9 et M = 8). Le
probléme résolution de 'ambiguité de phase, évoqué au §4.1.2, se retrouve ici. De méme qu’avec
les estimateurs classiques, on peut alors recourir & du codage différentiel (envisageable lorsque le
code canal et le code de parité sont tous deux transparents & une rotation de la phase de QW”), ou

4 l’emploi de quelques symboles pilotes.

5.3 Estimation d’une phase constante

5.3.1 Gigues de phase a taille de bloc fixée

Les estimateurs sont comparés dans un premier temps lorsque ’erreur de phase est constante.
La comparaison des algorithmes de Viterbi et Viterbi (NDA), HDD, SDD et PA est réalisée pour
une estimation par blocs de N = 32 symboles en QPSK et de N = 64 symboles en 8PSK'. L’écart-
type de lerreur d’estimation est représenté sur les figures 5.4 (a) et (b) en fonction du rapport
signal & bruit dans le canal de transmission E/Ny.

Les résultats de simulations obtenus avec les modulations QPSK et 8PSK montrent tout
d’abord que ’algorithme de Viterbi et Viterbi est peu performant & faible rapport signal & bruit.
Lorsque la phase a estimer est constante, la gigue d’estimation est inversement proportionnelle &
la taille des blocs d’estimation [81]. On peut alors ramener la variance des estimées dans une plage
acceptable en prenant une valeur de N suffisamment grande . Cependant, dans des conditions de
réception réalistes, l’erreur de phase varie dans le temps, si bien que 'on ne peut pas augmenter
la taille des blocs indéfiniment. Il faut alors rechercher des algorithmes plus performants.

On observe par ailleurs que la gigue d’estimation issue des algorithmes HDD et SDD est
inférieure & la variance des estimées PA pour la méme taille de bloc. Cela peut sembler surprenant
au premier abord : en effet, 'information a priori sur les symboles transmis est inférieure dans
les approches HDD et SDD (ou ’on doit prendre des décisions & partir du signal recu) & celle de
Papproche PA (qui suppose que les symboles transmis sont connus du récepteur). Il faut toutefois
prendre en compte le fait que les décisions se fondent sur la pré-correction des symboles & partir
de lestimée précédente (voir §5.1.4). Nous proposons par la suite deux approches différentes pour
I’étude des estimateurs avec prise de décision :

1. La pré-correction peut s’interpréter comme ’exploitation d’une information a priori sur la
phase a estimer. Nous reformulons alors le probléme d’estimation dans le cas d’une erreur
de phase constante au § 5.3.2.

2. L’analogie entre ’estimateur avec prise de décisions dure et les boucles classiques est dé-
veloppée dans [80] : Gaudenzi et al. établissent une fonction de transfert équivalente au
schéma d’estimation HDD, et en déduisent les performances pour des modulations de type
M-PSK. Nous proposons au §5.3.3 une démarche comparable pour ’étude des estimateurs
SDD, fondée ici sur I’évaluation empirique des bandes de bruit équivalentes.

5.3.2 Comportement des estimateurs de phase avec pré-correction des
données

Les estimateurs HDD et SDD exploitent des décisions prises sur le signal recu. Nous avons vu
(au §5.1.4) qu’une correction préalable de la phase est nécessaire afin de décorréler les erreurs de
décision et l'erreur de phase porteuse. Cette étape peut s’interpréter comme ’exploitation d’une
information a priori sur le paramétre ¢ que 1’on cherche & estimer (§5.3.2.1). Nous proposons ici

LPour simplifier 'implantation des estimateurs de type SDD, on considére comme largeur des blocs d’estimation
(N) des multiples du nombre de symboles impliqués dans chaque équation de parité (P). Ainsi en QPSK avec
np = 6 (soit P = 3), N est fixé a4 33 symboles (au lieu de 32). De méme en 8PSK avec n, = 9 (soit P = 3), on
prend N = 63 symboles (plutot que 64).
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paraison & largeur de bloc NN fixée



72 CHAPITRE 5. TRANSMISSIONS EN MODE PAQUET : ESTIMATEUR SDD

Yk
Estimation p~N (4,07 (73,)
" Décisions fjk/(;k HDD ou SDD
@ dures ou
souples

e~ J¥o

wo~ N (p,03)
FiG. 5.5 — Estimation avec connaissance a priori

un modeéle pour ce schéma d’estimation (§5.3.2.2), afin d’en expliquer le comportement lors de
Pestimation d’une phase constante (§5.3.2.3 - §5.3.2.4) .

5.3.2.1 Effets de la pré-correction

N

On notera par la suite {¢n},_  ;_, les estimées de la phase & partir des blocs d’échan-
tillons successifs {yr},_o  n_1 5 {Urtpen,  onv—1r Wb (k—1)n, . kn—1 > 08 L = KN. Quel
que soit ’algorithme considéré, ’estimation de phase proprement dite se fonde sur les échantillons
recus (yi), retardés mais non corrigés (voir fig. 2.4). Toutefois, les expressions des estimateurs
HDD (2.11) et SDD (5.1) font intervenir des décisions respectivement dures (dy) et souples (Jx)
sur les symboles. Nous avons vu que la prise de décisions sur les échantillons du n-iéme bloc
{Yk}tk—(n—1)N, . nn_1, DNécessaire pour le calcul de ¢y, requiert la pré-correction de ces échan-

tillons & l'aide de l'estimée de phase ¢, issue du bloc précédent. Les décisions cfk (ou dy) sont
donc prises sur les échantillons corrigés y(,—1)ne "1, yp_1yn+1€ 7P ey 1€ TP,

Les estimées successives {‘PAn}n:o,,,,, 11 issues des approches HDD et SDD sont donc corrélées,
ce qui n’est pas le cas avec I’ estimateur de Viterbi et Viterbi et l'estimateur PA, pour une
estimation par blocs. Cela se traduit dans le domaine fréquentiel par le fait que le spectre de la
séquence {¢n}n:o,..., ;1 N’est pas blanc. Ce point est développé plus en profondeur au §5.3.3.
Du point de vue du probléme d’estimation, ’exploitation de ¢,_1 lors du calcul de ¢, peut
s’'interpréter comme la donnée d’une information a priori sur la phase & estimer.

Par ailleurs, ’analyse des résultats de simulation permet de montrer que, si les estimées ne sont
pas indépendantes, leur distribution peut étre considérée comme gaussienne, de moyenne ¢ (c’est
a dire que les estimateurs HDD et SDD sont non biaisés lorsque ’erreur de phase est constante),

et de variance o (encore appelée gigue de phase).

5.3.2.2 Modéle d’estimation de la phase avec information a priori

On se propose de modéliser le probléme de I’estimation de la phase ¢ & partir de IV échantillons
yx, en sortie du filtre adapté , & I’aide des algorithmes HDD et SDD. Les décisions sur les symboles
(drou dr) sont prises sur les échantillons pré-corrigés par une phase ¢g, que ’on suppose distribuée
suivant une loi Gaussienne de moyenne ¢ et de variance 0. La phase utilisée pour la pré-correction
représente alors une information a priori sur la phase & estimer. Le paramétre o2 mesure la qualité
de cette information a priori :

— Le cas limite 02 = 0 correspond & la situation ol I’on connaitrait la phase ¢ avant méme de

lestimer.

— En revanche, plus le paramétre o7 est grand, moins P'information a priori sur la phase est

significative.
Ce schéma d’estimation avec connaissance a priori est illustré par la figure 5.5. Nous nous proposons
par la suite d’évaluer la gigue d’estimation oi en fonction de la variance o3.
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5.3.2.3 Gigue d’estimation avec connaissance a priori

La loi des estimées (¢,,) est exprimée de fagon analytique en annexe E pour 'estimateur HDD,
d’abord lorsque la pré-correction est parfaite (02 = 0), puis dans le cas ol une incertitude non
nulle réside sur la phase g (03 > 0). L’expression de la loi permet alors d’évaluer la gigue ai
de fagon semi-analytique, étant donnée la complexité de I’expression obtenue (E.50). Dans le cas
de 'estimateur SDD, la loi des estimées, plus complexe, n’a pas été étudiée ici. Il est cependant
possible d’évaluer la relation entre les paramétres o3 et 03, a l'aide de simulations.

L’écart-type de l’erreur d’estimation o, est représenté sur la figure 5.6 pour plusieurs valeurs
de oy, lorsque la modulation est de type QPSK, avec E;/Ny = 2dB et des blocs de 32 symboles.
Les résultats représentés ici sont obtenus par simulations avec les estimateur HDD (a) et SDD (b),
en absence de code de parité.

On vérifie sur les deux courbes que la gigue d’estimation augmente avec ’imprécision sur la
phase de pré-correction. Par ailleurs, on note que lorsque oo = 0 (hypothése certes irréaliste),
o, est non nulle. Si les algorithmes HDD et SDD sont alors plus performants que ’approche PA
(qui n’exploite aucune information a priori sur la phase), ils restent toutefois sub-optimaux. Enfin,
lintersection entre les courbes o, = f (00) et la droite (o, = 09) donne I’écart-type de l’erreur
d’estimation du systéme réel, oit chaque phase estimée est utilisée pour pré-corriger les échantillons
suivants (voir fig. 5.1). On retrouve alors les valeurs obtenues sur la fig. 5.4(a) & Es/Ny = 2dB,
soit respectivement o, = 6.6° avec ’estimateur HDD et o, = 4.3° avec l'estimateur SDD sans
codage. On note que 'estimateur SDD (avec pré-correction par I’estimée précécente) est alors plus
performant que lestimateur PA (au sens de la gigue), contrairement & ’estimateur HDD, ce qui
confirme les résultats représentés sur la figure 5.4. La convergence de o, vers le point fixe ol
o, = 0p est illustrée sur la figure 5.7.

5.3.2.4 Borne inférieure de la gigue d’estimation de phase avec connaissance a priori

Nous avons vu ci-dessus que pour une taille de bloc donnée, les estimateurs avec information
a priori sur la phase sont potentiellement plus performants (en terme de gigue lorsque la phase a
estimer est constante) que les estimateurs classiques, méme lorsque ces derniers sont fondés sur la
connaissance des données transmises.

Nous nous attachons ici & rechercher une borne inférieure de la variance d’estimation lorsqu’on
dispose d’une information a priori ¢y. Nous reprenons ici le modéle décrit au §5.3.2.2 : il s’agit
d’estimer la phase porteuse ¢ & I’aide de N échantillons recus {yx},_, y_;et d’une phase pg ~
N (p,03). Les symboles transmis {dk}io,.. v sont de type MPSK, d’amplitude /E. Le bruit
additif Gaussien dans le canal est caractérisé par une variance o2 = %

Si I'on reprend les notations et les hypothéses d’indépendance du §2.3, la fonction de vraisem-
blance s’écrit maintenant :

L(CZO,...,JN_l,(‘Z?) = P{QOa---ayN—1a<PO|JOa---7CZN—1aSb}
N—-1 N
= H P [yk|dka 85] plpol¢]
k=0

exp [ =5tz S0 lyk — d i’ (8—¢0)*
P\ =352 2uk=0 |Yk k€ exp<7%)

= (5.4)
( Imo? 02) N 2mod
La borne de Cramer-Rao [74] pour ce probléme d’estimation est définie par :
- 1
BCR(p) = (5.5)
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de simulation) : modulation QPSK ,E,/Ny = 2dB, estimation par blocs de N = 32 symboles
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Fic. 5.7 — Gigue d’estimation avec pré-correction par D’estimée précédente
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La fonction de vraisemblance marginale L (@) = p[yo, - . .,yn—1, @o|@] est difficile & exprimer
analytiquement & partir de la vraisemblance L (cio, ceey d N_1, @) donnée par (5.4). Nous reprenons
donc ici la borne de Cramer-Rao modifiée, plus simple & calculer [76] :

1
BCRM (¢) = 5
5] ' 7 ~
By { (2 (2 (... dv-1.8))] }
-1
= p — - - (5.6)
B, e oo {W In (L (do, coydno, @))}
D’aprés lexpression (5.4), on a :
N-1
~ ~ N 1 S o2
n(L (do,...,dN_l,gZa)) = —;111(2#02) ~ 5,2 }yk—dkew
k=0
L 2
—=1In (2703) — — (¢ —
1 (2107) — 57 (5= 0
Or:
N-1 ) ) N-1 N-1 N-1
’yk*dkeﬂp = D i — > dwyi—e 7% diye + NE
k=0 k=0 k=0 k=0
d’ou
P 1 N-1 N-1 1
9% In (L (do, dn 17<P)) 552 (]ew dryy, +je % dkyk> P (¢ — o)
® k=0 k=0 0
et :
92 ) ) 1 N-1 O N-1 1
S (L (doy- o dv-1,9)) = —5 (ew diyi + €797 dm) -
. 7 k=0 k=0 %0
En introduisant cette expression dans (5.6), on obtient :
- 1
BCRM (¢) = (5.7)

E {% (6”’ oo dkyi eI Y0 dZyk)} + 2

On retrouve dans le dénominateur la borne de Cramer-Rao modifiée classique BCRM (¢)
lorsque aucune information a priori n’est disponible sur la phase & estimer, dont ’expression
est donnée dans [76] pour une estimation sur N symboles :

1
BCRM (¢) =
E [% (e ? Yo diyi +emI? Y0 diy )}
1
IN (B2 /N0) (38)
Finalement, la BCRM pour notre probléme s’exprime de la fagon suivante :
1
BCRM (¢) = 5.9
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Remarques :

— On note tout d’abord que cette borne est toujours inférieure a la borne classique BCRM,
ce qui confirme le fait qu'une estimation avec information a priori sur le paramétre est
potentiellement meilleure qu’une estimation classique.

— Lorsque 02 tend vers 0, la borne calculée (5.9) tend également vers 0, ce qui est logique si
'on considére que ¢q est lui-méme un estimateur de o, dont la variance est égale a o3.

— Lorsque o3 est grand devant BCRM, l'information a priori sur la phase a estimer devient
négligeable, et on retrouve la borne classique : BCRM () ~ BCRM ()

5.3.3 Interprétation fréquentielle : bandes de bruit équivalentes

Un schéma équivalent en phase est établi dans [80] pour I’estimateur HDD. Aprés linéarisation
du modéle, Gaudenzi et al. proposent une expression théorique de sa fonction de transfert et en
déduisent la bande de bruit équivalente, puis la gigue en fonction de la taille des blocs d’estimation
et du rapport signal & bruit. L’obtention d’un modéle équivalent en phase est plus délicate lorsque
les décisions sur les symboles sont souples, & plus forte raison lorsqu’intervient le décodage du
code de parité. Nous proposons toutefois une interprétation fréquentielle du comportement des
estimateurs SDD, & l’aide du critére de bande de bruit équivalente (§5.3.3.1), déterminé ici de
maniére empirique (§5.3.3.2). Cette approche, plus pragmatique que celle proposée au §5.3.2,
permet la comparaison des algorithmes au §5.3.4.

5.3.3.1 Corrélation des estimées et bande équivalente de bruit

Dans un schéma d’estimation par blocs de N symboles, ’algorithme de Viterbi et Viterbi et
Palgorithme PA délivrent des estimées indépendantes a la fréquence Rs/N , ou R est le rythme
symbole de la transmission. Le spectre de la séquence des estimées {,, } est donc blanc sur la plage
de fréquences [f 5\7, fj\ﬂ En revanche, la corrélation des estimées issues des approches HDD et
SDD se traduit dans le domaine fréquentiel par une coloration du spectre.

La fonction de transfert d’un estimateur - notée H (f) - peut étre assimilée & celle d’un filtre
qui recevrait en entrée un bruit blanc gaussien de moyenne nulle, et délivrerait en sortie les
estimées (p,,). La densité spectrale de puissance (DSP) du signal filtré est alors proportionnelle a
|H (f)|°. La DSP (normalisée par rapport a la puissance moyenne) des valeurs issues des différents
estimateurs est représentée en Fig. 5.8 (a) & (d), repectivement pour les modulations QPSK (avec
E;/No =5dB et 0dB) et 8PSK (avec Es/Ny = 10dB et 6dB). On observe que les fonctions de
tranfert des estimateurs HDD et SDD sont celles de filtres passe-bas d’autant plus étroits que le
rapport signal & bruit est faible (ce qui va dans le sens de l’étude de Gaudenzi sur 'estimateur
HDD [80]).

De la méme maniére que pour les systémes bouclés, on peut définir une bande de bruit (mono-
latérale) équivalente pour les structures d’estimation directes [82]. Cette bande correspond pour
un estimateur donné A la largeur d’un filtre passe-bas rectangulaire dont le gain dans la bande
passante serait égal & |H (0)|, et dont la puissance moyenne du signal de sortie serait identique
[83] (voir Fig. 5.9). Pour les estimateurs classiques sans prise de décision (PA et V&V), la bande
de bruit (monolatérale) équivalente est égale a fN [76], ce qui est cohérent avec le fait que la
densité spectrale de puissance de la séquence (¢,) est constante dans [O, QRAS,
sont délivrées au rythme I}; .

L’allure du spectre des estimées issues des algorithmes HDD et SDD indique que pour ces esti-
mateurs, la bande équivalente de bruit décroit quand le rapport signal & bruit décroit. Par ailleurs,
on observe que, comme pour les estimateurs V&V et PA, elle est inversement proportionnelle &
la largeur N des blocs d’estimation. (ce qui est illustré en Fig. 5.8 (e) pour la modulation 8PSK
avec E;/No = 10dB).

Dans une démarche similaire & celle proposée au chapitre 4 pour I’étude des systémes bouclés,
on souhaite comparer les performances d’estimation d’une phase constante 4 bande de bruit équi-
valente fixée. Il faut alors évaluer la bande de bruit dans les schémas HDD et SDD en fonction du
rapport signal & bruit.

Jlorsque les estimées
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F1G. 5.8 — Spectre des estimées de phase
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Fi1G. 5.9 — Définition de la bande de bruit (monolatérale) équivalente

5.3.3.2 Estimation de la bande équivalente de bruit

Le probléme de I’évaluation de la bande de bruit est étudié dans [83] pour des systémes dis-
crets : R. White propose une expression simple de la bande de bruit d’un schéma de mesure (en
Poccurrence de puissance) échantillonné, en fonction des valeurs obtenues. L’expression proposée
est valable lorsque aucun repliement da a I’échantillonnage n’affecte les valeurs mesurées. En pré-
sence de repliement (c’est & dire lorsque la cadence d’échantillonnage n’est pas suffisamment élevée
par rapport & la bande de bruit du systéme), la bande de bruit calculée de cette maniére est trop
élevée.

Nous reprenons ici ’expression de White pour notre probléme d’estimation. Elle se fonde sur la
décomposition en composantes spectrales de la séquence des estimées : si on note {tn},_o
la transformée de Fourier discréte correspondant & une séquence de L estimées {4n},_o 1 1,
alors la bande de bruit équivalente monolatérale de ’estimateur est donnée par

(S )’
LN (020 vl

BT, = (5.10)

ou T est la durée d’un symbole et N la largeur des blocs d’estimation.

Les bandes de bruit ainsi évaluées pour les estimateurs HDD et SDD sont représentées sur la
fig. 5.10 pour plusieurs valeurs du rapport signal & bruit, et pour les modulations QPSK (a) et
8PSK (b). On vérifie que les bandes de bruit ainsi calculées décroissent quand le RSB diminue.
Les résultats obtenus confirment par ailleurs que B; est inversement proportionnel & N. A fort
signal & bruit, B;T; tend vers ﬁ, c’est & dire la bande de bruit des estimateurs classiques sans
prise de décision. On pouvait logiquement s’y attendre, dans la mesure ou & fort rapport signal &
bruit, les décisions (dures ou souples) sur le signal deviennent fiables, si bien que les algorithmes
se comportent alors comme ’estimateur PA. En QPSK comme en 8PSK, 'estimateur SDD sans
codage voit sa bande de bruit décroitre plus rapidement que les autres algorithmes étudiés, quand
le RSB diminue. Par ailleurs, & un point de fonctionnement donné, la bande de bruit est d’autant

plus étroite que le rendement du code est élevé.
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FiG. 5.10 — Evaluation empirique de la bande de bruit des schémas d’estimation
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Fi1c. 5.11 — Estimation d’une phase constante : comparaison des estimateurs & bande de bruit fixée
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5.3.4 Comparaison des estimateurs & bande de bruit équivalente fixée

L’évaluation au §5.3.3.2 des bandes de bruit en fonction de la largeur des blocs N et du
rapport signal & bruit F,/Ny permet de reprendre les courbes de la figure 5.4 afin de comparer les
estimateurs pour une bande B, fixée. La gigue d’estimation issue des algorithmes HDD et SDD
est ainsi compensée sur la figure 5.11 de maniére 4 ce que la bande de bruit équivalente soit égale
dans tous les schémas & celle des algorithmes V&V et PA, & savoir B;Ts = ﬁ, avec N = 32 en
QPSK et N = 64 en 8PSK. La gigue étant proportionnelle & la bande de bruit, cette compensation
revient simplement & diviser les gigues (obtenues avec des blocs de largeur N) par 2N.B;Ts.

Les courbes ainsi représentées sur la figure 5.11 montrent que pour une bande de bruit fixée,
I’estimateur SDD est effectivement plus performant que ’estimateur de Viterbi et Viterbi lorsque
la phase & estimer est constante. Par ailleurs, de fagon prévisible, plus le rendement du code
de parité est faible, et plus la gigue d’estimation diminue. Pour une bande équivalente de bruit
donnée, lestimateur PA est plus performant que les algorithmes SDD.

Remarque : On note que les courbes corrigées pour ’estimateur SDD passent quelquefois sous
la courbe correspondant & I’estimateur PA. Cela provient du fait que le calcul de la bande
de bruit par Pexpression (5.10) est légérement biaisé pour les valeurs les plus élevées de la
bande de bruit [83]. Les résultats obtenus témoignent cependant du bon comportement de
I’algorithme proposé a faible rapport signal & bruit, notamment avec la modulation 8PSK.
De méme qu’avec les boucles, on peut alors espérer améliorer les performances d’estimation
lorsque 'erreur de phase varie dans le temps.

5.4 Performances en présence de bruit de phase

Le modéle de bruit de phase considéré dans cette étude est le méme que celui proposé au
chapitre 4 (cf. §4.3.1). De méme qu’avec les boucles, un compromis doit étre réalisé sur la bande
de bruit (déterminée ici par la largeur des blocs d’estimation) afin d’optimiser les performances
d’estimation (§ 5.4.1). Les performances des différents algorithmes sont comparées au § 5.4.2
lorsque les bandes sont optimales.

5.4.1 Compromis sur la largeur des blocs d’estimation

La bande de bruit équivalente des schémas d’estimation & structure directe est inversement
proportionnelle & la largeur des blocs N. Pour de grandes valeurs de N (bandes de bruits étroites),
les effets du bruit thermique sont atténués plus efficacement par moyennage. En revanche, lorsque
Perreur sur la porteuse n’est pas constante, des blocs de taille réduite sont préférables, de maniére
a ce que la phase ne varie pas trop sur une fenétre d’estimation. Cela est illustré sur la figure 5.12
pour estimateur SDD, en QPSK (avec n, =4 (a)) et en 8PSK (avec n, = 6 (b)).

5.4.2 Gigues minimales d’estimation

Afin de comparer les estimateurs en terme de capacité a suivre le bruit de phase, les perfor-
mances d’estimation sont représentées pour les modulations QPSK et 8PSK et aux bandes de
bruit optimales sur les figures 5.13 et 5.14, respectivement en fonction de E;/Ny et Ep/Ny (avec
les définitions définies au § 4.2.2.2).

5.4.2.1 Comparaison a E;/N; constant

— On note tout d’abord que, en QPSK comme en 8PSK, les performances de ’estimateur
HDD sont équivalentes ou moins bonnes que celles de ’algorithme de Viterbi et Viterbi. La
prise en compte de décisions souples dans I’estimation SDD n’améliore que trés modérément
les performances d’estimation, lorsqu’aucune redondance sur les données n’est exploitée. En
revanche, le code de parité permet de réduire la gigue d’estimation lorsque la redondance
apportée est suffisamment importante.
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Fic. 5.12 — Performance des estimateurs en présence de bruit de phase : influence de la largeur
des blocs
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Fic. 5.13 — Performances d’estimation aux largeurs de bloc optimales pour le suivi du bruit de

phase : écart-type des estimées en fonction de E;/Ny
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— Avec la modulation QPSK et en présence de bruit de phase, I’algorithme SDD ne permet

d’améliorer sensiblement les performances d’estimation que pour un rendement du code de
parité de 3/4. A E;/Ny = —2dB, la gigue d’estimation minimale est alors divisée par 1.7;
le gain sur le RSB est alors de 1.5dB.
Avec un code de rendement 5/6, les performances optimales de ’estimateur SDD sont net-
tement moins bonnes, et méme, & faible RSB, inférieures & celles de ’estimateur de Viterbi
et Viterbi. Or nous avons vu au § 5.3.4 que pour une méme bande de bruit équivalente,
Pestimateur SDD est plus performant que l'algorithme V&V lorsque la phase porteuse est
constante. On peut dépasser I’apparente contradiction entre ces deux résultats en considérant
que lallure de la fonction de transfert différe pour les deux estimateurs : notons Spnnoise (f)
la densité spectrale de puissance du bruit de phase (représentée en Fig. 4.9). En absence de
bruit thermique, La DSP de I’erreur d’estimation £ (n) £ ¢ (n) — ¢ (n) est alors donnée par
[17] :

Se (f) = |1 - H (f)|2 Sphnoise (f) (511)

ot H (f) est la fonction de transfert du schéma d’estimation. La contribution & la gigue

d’estimation due au bruit de phase est alors égale & fORS/ N Se (f)df . Les performances
d’estimation en présence de bruit de phase dépendent donc de l’allure de la fonction de
transfert H (f), et non pas uniquement de la bande de bruit équivalente.

— Avec la modulation 8PSK, I'apport du code de parité sur les performances d’estimation est
plus conséquent. Parmi les estimateurs étudiés (hormis I’estimateur PA, considéré ici & titre
de référence), ’estimateur SDD avec un code de parité de rendement R = 5/6 permet de
ramener 1’écart-type de lerreur d’estimation en dessous de 4° pour E;/Ny = 5dB. A ce
niveau de rapport signal & bruit dans le canal, le gain apporté par Pestimateur SDD par
rapport & lalgorithme de Viterbi et Viterbi est de 1.2dB lorsque R = 8/9 et de 2.5dB
lorsque R = 5/6.

Les bandes de bruit optimales pour le suivi du bruit de phase sont données dans les tableaux
5.1 et 5.2, ainsi que les largeurs de bloc correspondantes pour les estimateurs V&V et SDD avec
code de parité. On observe que les bandes optimales sont plus larges avec les estimateurs SDD, et
ce d’autant plus que le rendement du code de parité est faible. Par ailleurs, nous avons vu qu’a
faible RSB, le produit N.B;Ts décroit fortement avec les estimateurs SDD. La largeur des blocs
correspondant & une bande de bruit optimale est alors beaucoup plus faible dans les schémas avec
décisions qu’avec l’algorithme V&V.

5.4.2.2 Comparaison a F}/N; constant

Afin de comparer les performances des estimateurs & efficacité en puissance constante, il faut
tenir compte de la redondance supplémentaire lorsqu’un code de parité est ajouté & la chaine de
transmission (voir §4.2.2.2).

— Il apparait sur la figure 5.14(a) qu’avec la modulation QPSK et en présence de bruit de phase,
I’ajotit d’un code de parité simple et 'implantation de estimateur SDD ne permettent pas
d’améliorer les performances de synchronisation par rapport & ’approche classique de Viterbi
et Viterbi, si ’on souhaite conserver une efficacité en puissance constante. L’algorithme SDD
présente alors un intérét uniquement si le code de parité est inclus dans le codage canal,
pouvant ainsi étre exploité sans ajodt de redondance (voir p. 2.8).

— En revanche, avec la modulation 8PSK, la technique proposée est plus intéressante : I’algo-
rithme SDD avec un code de parité de rendement 5/6 permet en effet de réduire I’écart-type
de 'erreur d’estimation & 4° lorsque E, /Ny = 1dB. Le gain sur le rapport signal & bruit
est alors de 1.7dB par rapport a l’algorithme de Viterbi et Viterbi, qui ne permet pas de
descendre & des RSB aussi faibles.
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| I Estimateur V&V | Estimateur SDD - n, = 6 || Estimateur SDD - n, =4 |

E;/Ny || N optimal | B;Ts optimal || N optimal | B;T, optimal || N optimal | B;T, optimal
8dB 220 2.31073 240 2.31073 220 2.31073
7dB 280 1.81073 240 2.010°3 220 221073
6dB 380 1.31073 240 1.91073 220 2.11073
5dB 380 1.31073 240 1.81073 220 2.010°3
4dB 600 831074 195 1.81073 220 1.81073
3dB 800 6.210~4 180 1.61073 220 1.51073
2dB 800 6.210°% 135 1.41073 180 1.5103
1dB 1200 4.2107% 120 1.01073 160 1.310°3
0dB 1600 3.1107¢ 90 8.5107% 140 1.01073
—1dB 2000 251074 75 5.6107% 120 8.110~%
—2dB 2800 231074 45 4910~ 100 6.210~%

TaB. 5.1 — Bandes de bruit optimales en présence de bruit de phase (modulation QPSK)

| I Estimateur V&V | Estimateur SDD - n, =9 | Estimateur SDD - n, =6 |
E;/Ny || N optimal | B;Ts optimal || N optimal | B;T, optimal || N optimal | B;T, optimal
10dB 288 1.71073 129 271073 128 291073
9dB 288 1.71073 96 2.61073 128 241073
8dB 288 1.71073 63 241073 128 1.81073
7dB 350 141073 48 1.61073 96 1.61073
6dB | | 48 7.310~4 64 1.51073
5dB [] [] [] [] 64 8104

TAB. 5.2 — Bandes de bruit optimales en présence de bruit de phase (modulation 8PSK)

5.4.2.3 Remarque

Si 'on compare les performances optimales des estimateurs étudiés dans ce chapitre et des
boucles étudiées au chapitre 4, on note que les structures directes semblent plus adaptées au suivi
du bruit de phase que les structures bouclées :

— Avec la modulation QPSK, et en présence d’un code de parité de rendement 3/4, I'estimateur
SDD permet de gagner 0.5° sur ’écart-type des estimées par rapport a la boucle comprenant
un détecteur SDD, et ce aux plus faibles RSB considérés. Le gain sur le RSB est alors de
I’ordre de 0.5 dB .

— Avec la modulation 8PSK et pour un rendement du code de parité de 5/6, les décalages sont
du méme ordre, c’est & dire que l'estimateur SDD permet de gagner 0.5° et 0.5 dB environ
par rapport a la boucle SDD, aux points de fonctionnement les plus faibles considérés dans
cette étude.

Cependant, si les estimateurs se comportent légérement mieux que les boucles en présence de
bruit de phase, il n’en est pas de méme en présence d’une erreur de fréquence. En effet, les boucles
d’ordre 2 sont par essence bien adaptées au suivi d’une dérive linéaire de la phase, mais ce n’est
pas le cas des structures d’estimation directes. I1 reste donc & déterminer dans quelle mesure
I’approche proposée ici permet d’améliorer la résistance des estimateurs & une erreur de fréquence.
Cette étude fait ’objet du §5.5.
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5.5 Influence d’une erreur de fréquence

La résistance & une erreur de fréquence constitue un point critique pour le dimensionnement
d’un schéma de synchronisation de porteuse fondé sur un estimateur de phase. En effet, contrai-
rement aux boucles d’ordre 2 considérées au chapitre 4 qui prennent en compte dans I’estimation
une dérive linéaire de l'erreur de phase, les structures directes ne peuvent qu’étre dimensionnées
de maniére & pouvoir supporter une erreur résiduelle de fréquence aussi grande que possible. No-
tons que les schémas avec fenétre glissante (cf. §5.1.1) sont plus performants que les schémas
d’estimation par blocs lorsque ’erreur de phase varie dans le temps. L’étude présentée ici est res-
treinte au cas des estimateurs par blocs - plus faciles & mettre en oeuvre - et peut faire ’objet
d’approfondissements ultérieurs.

Dans une approche similaire & celle suivie au chapitre 4, nous étudions d’abord au § 5.5.1 la
résistance des estimateurs & une erreur de fréquence, lorsque les schémas sont optimisés pour le
suivi du bruit de phase. Nous verrons alors au § 5.5.2 comment tenter de dimensionner les blocs
d’estimation de maniére & suivre une erreur de fréquence donnée. La comparaison des performances
est faite ici entre I’estimateur de Viterbi et Viterbi de référence, et I’estimateur SDD dans le cas
le plus favorable, c’est & dire pour le rendement du code de parité le plus faible (soit 3/4 avec la
modulation QPSK et 5/6 avec la modulation 8PSK).

5.5.1 Influence d’une erreur de fréquence sur les performances d’esti-
mation

Dans un premier temps les estimateurs sont étudiés aux bandes de bruit optimales pour le
suivi du bruit de phase (cf. § 5.4.2).

1. L’évolution de la gigue en fonction de 'erreur de fréquence est illustrée sur la figure 5.15 &
plusieurs niveaux de rapport signal & bruit avec la modulation QPSK pour les estimateurs
V&V (a) et SDD (b). Les largeurs de blocs requises pour suivre le bruit de phase avec
lalgorithme de Viterbi et Viterbi sont beaucoup plus grandes qu’avec Ialgorithme SDD
(voir tab. 5.1), notamment lorsque le rapport signal & bruit décroit. Cela se traduit par une
moins bonne résistance a 'erreur de fréquence a faible RSB : & E;/Ny = 2dB, lalgorithme
V&V ne fonctionne plus lorsque l'erreur de fréquence excéde 107°R,. En revanche, une telle
erreur de fréquence est supportée par lestimateur SDD (avec n, = 4) pour E;s/Ny allant
jusqu’a —2dB.

2. Les mémes conclusions peuvent étre tirées des courbes représentées en Fig. 5.16 pour la
modulation 8PSK : ’estimateur V&V supporte une erreur de fréquence de 107° R, lorsque
E,/Ny est supérieur & 7dB. En revanche, l'estimateur SDD (avec un code de parité de
rendement 5/6) permet d’atteindre un RSB de 5.5dB avec la méme erreur de fréquence,
sans dégradation significative de ses performances par rapport au cas ou le bruit de phase
est la seule source de variation de la phase.

11 faut toutefois noter qu’aux rapports signal & bruit considérés dans les applications visées ici, les
estimateurs proposés ne supportent pas une erreur de fréquence résiduelle beaucoup plus grande
que 107°R, lorsque la taille des blocs est dimensionnée pour suivre au mieux le bruit de phase.
Lorsque l’erreur de fréquence dépasse ce niveau, c’est elle qui devient la plus contraignante du
point de vue du choix de la bande de bruit équivalente. La démarche que nous proposons consiste
alors a optimiser la bande de bruit (et donc la largeur des blocs d’estimation) en fonction de
Perreur de fréquence que 'on souhaite pouvoir suivre. Nous développons cette approche dans la
section suivante dans le cas ot Perreur de fréquence est de 5.10™4R;.
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5.5.2 Dimensionnement des blocs en présence d’une erreur de fréquence
Af/Rs =0.05%

Nous nous proposons ici de comparer le comportement des estimateurs V&V et SDD, en pré-
sence d’une erreur de fréquence Af = 5.107*R,, jugée acceptable du point de vue des contraintes
sur l’estimation de fréquence aux rapports signal & bruit considérés pour la modulation QPSK
[14]. La prise en compte de cas plus contraignants peut faire ’objet d’une étude spécifique plus
approfondie.

Les largeurs de blocs optimales (déduites par simulations) sont rassemblées pour les estimateurs
SDD et V&V et pour divers rapports signal & bruit dans les tableaux 5.3 (modulation QPSK) et
5.4 (modulation 8PSK). Sont également reportées dans ces tableaux les valeurs correspondantes
de Pécart-type de l’erreur d’estimation (notée o) ainsi que le biais d’estimation calculé sur chaque
bloc. Le bruit de phase est toujours pris en compte dans nos simulations. Les valeurs minimales de
o, sont représentées en fonction du rapport signal & bruit sur les figures 5.17 (a) avec la modulation
QPSK et (b) avec la modulation 8PSK.

1. La comparaison de performances en QPSK montre que 'estimateur V&V n’est pas envisa-
geable en présence d’une telle erreur de fréquence lorsque F,/Ny est inférieur & 3 dB. En
revanche, 'estimateur SDD avec un code de rendement 3/4 permet d’envisager des RSB de
Vordre de E/Ny = 1.5dB avec o, < 8°. Le gain correspondant sur le rapport signal & bruit
est de 'ordre de 2 dB.

2. Avec la modulation 8PSK, Ierreur de fréquence considérée ici semble excessive étant donnés
les points de fonctionnement considérés dans les applications envisagées ici. On note toutefois
que lestimateur SDD avec un code de parité de rendement 5/6 permet d’envisager des RSB
de l'ordre de E, /Ny = 9.5dB avec o, < 4° , ce qui représente un gain de l'ordre de 1.8dB
environ par rapport au schéma de Viterbi et Viterbi.

Il faut cependant noter qu’avec la modulation QPSK comme la modulation 8PSK, un biais d’es-
timation non négligeable apparait dans le schéma SDD. Ce biais est induit par 1’étape de pré-
correction de la phase, appliquée aux échantillons regus avant la prise de décision (cf. §5.1.4). Du
fait de ’erreur de fréquence, la phase estimée sur un bloc donné est en effet biaisée par rapport
4 l’erreur de phase moyenne effective relative au bloc suivant. Des simulations avec codage canal
seraient alors nécessaires afin d’évaluer 'impact de ce biais sur les performances du systéme. On
peut par ailleurs envisager des techniques de pré-correction de la phase plus sophistiquées que
celle implantée ici, notamment en prenant en compte plusieurs estimées successives dans le calcul
de la phase de pré-correction (au moyen d’un interpolation linéaire par exemple). Cet aspect du
probléme n’a pas été étudié ici, et peut également faire I'objet d’une étude plus approfondie.

Le probléme de la synchronisation du paquet initial est par ailleurs critique en présence d’une
erreur de fréquence. Si nos simulations n’ont pas mis en évidence de cas ou l'initialisation NDA
empéche 'algorithme de converger, les gigues et biais livrés dans le cadre de cette étude sont
ceux qu’on obtient une fois que l’algorithme est en régime stationnaire. Les performances de
synchronisation sur les premiers blocs de données doivent étre considérées & part, en fonction
des contraintes spécifiques au systéme (longueur des paquets, ordre de grandeur de lerreur de
fréquence, rapport signal & bruit, présence ou non d’un mot unique connu en téte de paquet,
etc...).

5.6 Sauts de cycle

Nous avons évoqué au §4.6 le phénoméne de saut de cycle dans des systémes bouclés com-
portant plusieurs points d’équilibre stables. Dans les structures d’estimation directes, l’opération
de déroulement de la phase décrite au §5.2.1 entraine I’apparition de ce méme phénomeéne [23],
lorsque le bruit gaussien affecte trop fortement la phase du signal recu.

Le probléme des sauts de cycles dans des structures d’estimation directes a été étudié dans [84]
pour lalgorithme de Viterbi et Viterbi. Une formule approchée est donnée alors pour le temps
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| | Estimateur V&V I Estimateur SDD - n, = 4 |
| Es/No || N optimal | o, (deg) | Biais (deg) || N optimal | o, (deg) | Biais (deg) ]
10dB 30 3.1 0 30 3.0 0
8dB 40 3.8 0 36 3.4 0.5
6dB 50 4.9 0 40 3.8 1.7
4dB 80 6.8 0 40 4.5 4.3
2dB 100 10.6 0 24 6.7 5.6
1dB | | | 16 9.5 5.4

TAB. 5.3 — Dimensionnement des blocs d’estimation en présence d’une erreur de fréquence
Af/Rs = 0.05% - Modulation QPSK

| | Estimateur V&V I Estimateur SDD - n, =6 |

| Es/No || N optimal | o, (deg) | Biais (deg) || N optimal | o, (deg) | Biais (deg) |
14dB 24 2.5 0 20 2.2 0.3
12dB 36 3.3 0 24 2.6 1.3
11dB 40 4.0 0 20 2.8 1.7
10dB 50 5.0 0 18 3.3 2.5
9dB 60 6.6 0 14 4.4 3.0
8dB 70 8.4 0 10 6.0 3.3

TAB. 5.4 — Dimensionnement des blocs d’estimation en présence d’une erreur de fréquence
Af/Rs =0.05% - Modulation 8PSK
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moyen entre sauts de cycles sur la phase déroulée. Ce temps moyen est beaucoup plus difficile &
calculer pour les estimateurs avec décisions. De Gaudenzi montre toutefois par simulations [80] que
dans le cas de I’estimateur HDD et avec les modulations QPSK et 8PSK, la probabilité d’apparition
des sauts de cycles pour une bande de bruit donnée est sensiblement égale & celle qu’on obtient
dans une boucle de phase avec la méme bande de bruit. En nous fondant sur la constatation que le
schéma, SDD se comporte de fagon comparable au schéma HDD, nous reprenons donc ’expression
(4.9) pour I’évaluation du temps moyen entre sauts de cycles.

Une étude des sauts de cycles dans des conditions de réception réalistes devrait prendre en
compte une erreur de fréquence porteuse. Toutefois, le choix réalisé ici de considérer des estimateurs
par blocs ne permet pas de conclure sur les performances que 'on pourrait atteindre avec une
fenétre glissante, ni sur les rapports signal & bruit que 'on pourrait alors atteindre. Nous nous
intéressons donc ici uniquement au cas ou le signal est affecté par du bruit de phase. Le temps
moyen entre sauts de cycles (normalisé par rapport a la durée d’un symbole) est évalué pour les
largeurs de blocs optimales, et représenté sur les figures 5.18 et 5.19 en fonction du rapport signal
& bruit, pour les modulations QPSK et 8PSK respectivement.

1. Avec la modulation QPSK, la comparaison & E;/Nyconstant montre que ’algorithme SDD
avec un code de parité de rendement 3/4 permet de gagner un facteur 100 sur la probabilité
de saut de cycles par rapport a 'algorithme de Viterbi et Viterbi lorsque E;/Ny = —2dB.
Ce gain augmente fortement avec le rapport signal & bruit. La comparaison 3 efficacité en
puissance constante est moins favorable, en particulier & faible rapport signal & bruit : les
estimateurs SDD et V&V montrent alors des performances comparables, ce qui corrobore
les résultats présentés en termes de gigue de phase pour la modulation QPSK (cf. §5.4.2.2).

2. Les résultats avec la modulation 8PSK sont plus optimistes : la comparaison des algorithmes
4 efficacité en puissance constante montre que ’estimateur SDD permet de gagner un facteur
1000 sur le temps moyen entre sauts de cycles par rapport au schéma de Viterbi et Viterbi,
pour un RSB pouvant atteindre Ej,/Ny = 2 dB.

5.7 Conclusion

Nous avons étudié dans ce chapitre les performances d’un estimateur fondé sur le décodage
souple d’un code de parité. L’estimation de la phase prend alors en compte les échantillons regus
non corrigés. On voit toutefois apparaitre ici une boucle de rétroaction, qui provient de la nécessité
de pré-corriger le signal avant la prise de décisions sur les symboles. Nous avons donc fait, au
cours de cete étude, la distinction entre algorithmes avec pré-correction et structures d’estimations
directes classiques (sans rétroaction) telles que celle de I’algorithme de Viterbi et Viterbi, pris ici
comme référence.

L’étude des performances de I’estimateur SDD montre 'intérét que peut présenter I’exploitation
d’un code de parité pour la synchronisation dans le contexte de transmissions par paquets. L’étude
est notamment encourageante dans le cas d’'une modulation 8PSK, en présence de bruit de phase.
L’impact d’une erreur de fréquence sur les performances d’estimation est évoqué ici, mais une
étude plus approfondie est nécessaire afin de conclure plus précisément quant aux potentialités de
I’algorithme proposé dans des conditions de réception réalistes. Il serait notamment intéressant
de considérer dans ce cadre une fenétre glissante et d’optimiser la pré-correction de la phase en
prenant en compte son évolution sur plusieurs blocs consécutifs.
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Chapitre 6

Conclusions et Perspectives

Conclusion

Nous montrons dans cette thése comment tirer parti d’un code de parité simple pour améliorer
les performances de synchronisation de phase & faible rapport signal & bruit. Un détecteur et un
estimateur de phase dits “soft decision directed” (SDD) sont testés avec les modulations QPSK et
8PSK, en présence de bruit de phase et d’une erreur de fréquence.

L’étude du détecteur SDD montre qu’aux plus faibles points de fonctionnement envisagés
dans la norme DVB-S2; la redondance du code de parité permet de réduire ’écart-type de 'erreur
d’estimation & 8° avec la modulation QPSK et & 4° avec la modulation 8PSK, en tenant compte du
bruit de phase. L’amélioration se traduit également par une réduction significative de la probabilité
de saut de cycle (d’un facteur 10 & 100) et du temps d’accrochage moyen (d’un facteur 5 & 10)
des boucles SDD & ces mémes points de fonctionnement, par rapport aux boucles classiques. Les
algorithmes proposés s’avérent en outre trés résistants 4 une erreur de fréquence, jusqu’a 1% du
rythme symbole. Ils apparaissent alors bien adaptés & un contexte de transmissions continues &
faible rapport signal a bruit, tel que la voie aller d’un systéme large bande par satellite.

Les structures d’estimation directes ne présentent pas le temps d’acquisition des boucles, et
sont par conséquent plus adaptées aux transmissions par paquets courts (typiques d’une voie
retour sur le modéle DVB-RCS). Associé & un code de parité de rendement 3/4 en QPSK - et 5/6
en 8PSK - estimateur SDD est plus performant que ’estimateur de Viterbi et Viterbi pour un
méme rapport signal & bruit dans le canal de transmission : si ’on optimise la largeur des blocs
d’estimation en présence de bruit de phase, on gagne alors 1.5° sur I'écart-type des estimées en
QPSK, lorsque E; /Ny = —2dB, et 2.5° en 8PSK lorsque Es/Ny = 7dB. Si l’on tient compte de
la perte d’efficacité en puissance consécutive a ’ajoit d’un code de parité, les résultats obtenus
sont favorables avec la modulation 8PSK, mais moins concluants avec la modulation QPSK. Nous
montrons par ailleurs que les blocs d’estimation doivent étre dimensionnés en fonction d’un critére
d’erreur de fréquence maximale acceptable.

Pour conclure, les algorithmes de synchronisation présentés dans cette thése s’avérent bien
adaptés au contexte de transmissions large bande par satellite. Ils satisfont en effet & des contraintes
exigeantes sur la gigue de phase dans des conditions de réception difficiles, telles que celles rencon-
trées par les démodulateurs en voie aller, comme en voie retour. Dans des schémas comprenant des
turbo-codes ou des codes LDPC, ’approche proposée constitue alors une alternative intéressante
a D'utilisation de symboles pilotes pour l'initialisation d’algorithmes itératifs plus performants.
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Perspectives

Parmi les compléments qui pourraient étre apportés i ce travail, nous avons déji mentionné
I’approfondissement possible de I’étude de ’estimateur SDD, notamment en présence d’une erreur
de fréquence. Dans un schéma d’estimation par blocs, ’évolution des estimées peut étre prise en
compte lors de la pré-correction des échantillons, selon un principe comparable & celui d’une boucle
de phase d’ordre 2. Les performances de synchronisation peuvent également étre améliorées par
I'implantation d’une fenétre glissante. Enfin, si nous avons montré comment optimiser la taille
des fenétres pour suivre au mieux une erreur de fréquence donnée, ’étude reste & faire sur un
modéle spécifique de transmission par paquets, qui intégrerait des paramétres réalistes en termes
de rapport signal & bruit, de longueur des bursts de données et d’erreur de fréquence résiduelle. Il
faut de plus souligner le fait que les gigues d’estimation sont calculées ici en mode poursuite, c’est
& dire que l'on ne tient pas compte de 'imprécision qui peut résulter sur la synchronisation en
début de paquet, d’'une mauvaise estimation sur le bloc initial. Si les simulations effectuées dans
le cadre de cette étude n’ont jamais fait apparaitre de cas “pathologiques”, la gigue de phase sur
les premiers blocs d’un paquet mériterait d’étre étudiée a part.

Il faut également noter que les algorithmes présentés ici supposent la connaissance par le
récepteur du rapport signal & bruit. Les probabilités canal calculées lors du décodage des équations
de parité dépendent en effet de la variance du bruit gaussien. Il serait donc souhaitable d’évaluer
I'impact sur les performances de synchronisation d’une imprécision sur ce paramétre. Une étude
plus approfondie pourrait comprendre dans un deuxiéme temps le choix et 'implantation d’un
algorithme d’estimation du rapport signal & bruit dans le modéle de simulation.

Rappelons en outre que notre travail se fonde essentiellement sur le critére de la gigue de phase
pour I’évaluation des performances de synchronisation. Il demeure cependant que I’étude vise en
premier lieu & garantir une qualité de démodulation suffisante pour permettre la convergence du
décodeur canal, et assurer ainsi un taux d’erreur aussi faible que possible sur la transmission. Nous
avons confronté les variances de nos estimateurs aux gigues spécifiées par Ginesi et Al. [20] pour
limiter & 0.2 dB la dégradation sur les performances d’un récepteur DVB-S2. Ces valeurs se fondent
toutefois sur des simulations impliquant un algorithme de décodage particulier, et ne conviennent
pas nécessairement pour d’autres décodeurs. Afin de pouvoir conclure sur les performances d’un
schéma de transmission particulier (comme celui d’une voie aller DVB-S2 ou d’une voie retour
DVB-RCS) il conviendrait donc d’inclure au modéle de transmission les opérations de codage et
de décodage canal. 1l serait alors possible d’évaluer 'impact d’une erreur de synchronisation sur le
taux d’erreur binaire, et de comparer les schémas en terme de puissance requise a 1’émission pour
une qualité de service donnée.

Si notre approche est présentée comme une alternative & des algorithmes fondés exclusivement
sur ’exploitation de symboles pilotes pour la synchronisation, la résolution d’une ambiguité de
phase, et éventuellement la correction de sauts de cycles peut nécessiter ’insertion de symboles
connus dans les trames de données. Cet aspect n’a pas été étudié ici, et pourrait faire 'objet d’une
étude qualitative et quantitative. Il est & noter par ailleurs que ’ajout d’un code de parité dans
la, chaine affecte par définition ’efficacité spectrale du systéme : si elle dépasse le cadre de cette
étude, une comparaison 3 efficacité spectrale identique avec des solutions utilisant des symboles
pilotes est nécessaire pour déterminer, suivant les conditions de réception, quelle est 'approche la
plus appropriée.

Nous avons enfin évoqué dans cette thése (cf. §2.8) la possibilité d’exploiter dans un décodeur
LDPC les informations issues du décodage souple des équations de parité. Il serait intéressant
d’évaluer le gain qui en résulterait sur les performances de décodage, et notamment de vérifier
s’il permet de compenser la perte d’efficacité en puissance qui résulte du surcroit de redondance.
11 serait plus rentable encore d’intégrer les équations de parité exploitées ici dans un code LDPC
dont la matrice de parité vérifierait certaines conditions (cf. p.25). Cette approche permettrait
en effet de bénéficier du gain sur la synchronisation apporté par nos algorithmes sans aucune
perte d’efficacité spectrale ou en puissance. L’exhibition d’un code approprié qui aurait de bonnes
propriétés de correction d’erreurs n’est toutefois pas triviale, et doit faire 'objet d’une étude
spécifique.
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Annexe B

Synchronisation de phase NDA et
HDD pour les modulations MPSK
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Les stratégies NDA (non data aided) et HDD (hard decision directed) représentent les deux
approches classiques pour la synchronisation lorsqu’on ne dispose d’aucune information sur les
données. Leur principe a été exposé dans la section 2.5. Nous explicitons ici ’expression des
détecteurs et estimateurs de phase fondés sur ces principes pour des modulations MPSK.

B.1 Algorithmes de type NDA

Ces algorithmes consistent & maximiser la fonction de vraisemblance marginale (2.7) que nous
rappelons ici :

L(p) = P [dk } exp (Jl R (yrsie W)) (B.1)

ou :
© est une valeur d’essai pour la phase & estimer

{yr} k=0, .N—1 Sont les échantillons du signal en sortie du filtre adapté (en supposant la récupé-
ration d’horloge idéale)

{Jk} sont les symboles émis

k=0,..,N—1

{si}io.... _, sont les M symboles d’une constellation MPSK

L’allure de Pexpression (B.1) incite & considérer la fonction de log-vraisemblance :
Alp) = ?)

)

In[L (
z_:ln

P |dy = 5| exp (Ul R (yrsie” W))] (B.2)

=0
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M. Moeneclaey et G. de Jonghe montrent dans [85] que pour une constellation de symboles
symétrique invariante par rotation de 2%, I’expression (B.2) se simplifie de la facons suivante &

M
faible rapport signal & bruit :

Alg) = R

N-1 N
E[stM] > ()™ ejM“"] (B-3)
k=0

Le terme K 2 E [sfM] = S0 " (P[si)]5;™) ne dépend pas de la phase ni des observations.
Maximiser A (@) revient donc & annuler la dérivée

4y KNi(yk)Me*jW =0 (B.4)
d@ k=0

soit
N-1 ~
%(KZ(yk)Me_jM“’> = 0 (B.5)
k=0
Oou encore
N-—1
S (o)™ ) = 0 (B.6)
k=0

B.1.1 Estimateurs de phase

On déduit de la relation (B.6) l’estimateur NDA issu du maximum de vraisemblance & faible
rapport signal & bruit (RSB) :

e T (B.7)
YmMv = Mag 2 Yk Vi -

Notons toutefois que l’approximation (B.3) est valable asymptotiquement lorsque le rapport
signal & bruit tend vers 0. Aux RSB considérés pour nos applications, il est possible de trouver
des estimateurs plus performants que le précédent en terme de variance de l'erreur d’estimation.

Les estimateurs NDA les plus généralement considérés sont les estimateurs de Viterbi et Viterbi
[81], dont une expression générale est donnée par :

N-1

5 1 , 2mm

Pvv. = qrarg ( E F(Pk)ejMek> a3 (B.8)
k=0

ot yr, = pre??* et F (.) est une fonction non linéaire, généralement choisie sous la forme F (p) = |p|".
Lorsque i = M, on retrouve l’estimateur donné par (B.7).

Les estimateurs de Viterbi & Viterbi sont comparés avec différentes valeurs de i en Fig.B.1
et Fig.B.2 pour ’estimation d’une phase constante avec les modulations QPSK et 8PSK respec-
tivement. Nous avons considéré dans les deux cas les valeurs ¢ = 0, i = 1,7 =2et ¢ = M. La
taille des blocs d’estimation est fixée & N = 32 en QPSK et N = 64 en 8PSK. Notons que cette
valeur importe peu pour la comparaison, puisque la variance d’estimation d’une phase constante
est inversement proportionelle & V.

En QPSK comme en 8PSK, lestimateur donné par (B.7) donne une variance plus élevée
que les autres estimateurs aux rapports signal & bruit visés pour nos applications. L’étude des
performances nous a conduit & opter pour l'estimateur déterminé par i = 2 comme algorithme
NDA de référence dans le chapitre 5. Nous rappelons ci-dessous son expression :

N-1

i 1 AM.ar

PNDA = Grarg (Z |yk|2 eIM. a g(w)) (B.9)
k=0
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B.1.2 Détecteurs de phase

De méme que pour l'estimateur, on déduit directement de (B.6) ’expression d’un détecteur de
phase NDA :

uny (k) = S ((yk)M e—N’) (B.10)

Pour les méme raisons que dans le cas de l'estimateur, nous avons également considéré des
détecteurs inspirés du principe de Viterbi et Viterbi, qui s’avérent plus performants aux rapports
signal & bruit visés pour nos applications. Ces détecteurs s’expriment sous la forme suivante :

u; (k) = |yx|’ sin (M arg {yre 7%}) (B.11)

Ces détecteurs sont comparés en Fig.B.3 et Fig.B.4 pour les constellations QPSK et 8PSK avec
différentes valeurs de i : la phase & estimer est constante, et la bande de bruit dans la boucle est
fixée & B;Ts = 10~*. De méme que dans le cas des estimateurs, le détecteur donné par (B.10) donne
de moins bonnes performances que les détecteurs testés avec i € {0, 1, 2}aux rapports signal & bruit
qui nous intéressent. Le détecteur NDA donné par (B.11) avec ¢ = 2, semble légérement meilleur
que les autres ici, c’est pourquoi nous ’avons considéré comme détecteur NDA de référence dans
le chapitre 4 :

unpa (k) = |ye|” sin (M arg {yre™7%}) (B.12)

B.2 Algorithmes de type HDD

Les algorithmes HDD exploitent des décisions dures sur les symboles recus pour ’estimation
de paramétre. Nous rappelons ici la fonction de vraisemblance de la phase porteuse (2.10), aprés
décision sur les symboles.

L(p) = J\][:[lexp (%3‘% (ykaZe_j‘ﬁ)) (B.13)
k=0

ol {Jk }k sont les symboles de la constellation obtenus aprés décisions sur les échantillons
=0,...,N—1

{yk}kzo N-1-

.....

La fonction de log-vraisemblance s’écrit donc

1 Nl R B
A == DR (ykd;ew) (B.14)
k=0

On cherche & maximiser 1’expression (B.14), c’est & dire & annuler sa dérivée :

I
o

<~

s(ykd;;e—j@) = 0 (B.15)
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B.2.1 Détecteur de phase
On déduit de (B.15) lexpression d’un détecteur de phase HDD :

uppp (k) = S(ykdze*j@) (B.16)

B.2.2 Estimateur de phase

On déduit également de (B.15) ’expression d’un estimateur :

N-1
PHDD = arg(Z ykﬁ) (B.17)
k=0



Annexe C

Fonctionnement des boucles de
synchronisation

Sommaire
C.1 Structure d’une boucle de synchronisation ... ............ 105
C.2 Paramétres du filtrede boucle . ... ... .. .. ..., 107
C.2.1 Filtre du premier ordre . . . . . . . .. .. ... oo 107
C.2.2 Filtredusecond ordre . . . . . . . . . ... ... oL 107

Le principe des boucles de synchronisation a d’abord été appliqué dans le contexte de transmis-
sions analogiques. Les structures bouclées ont été adaptées par la suite aux systémes échantillonnés,
mais leur étude reste fondée sur des concepts propres aux communications analogiques [71].

C.1 Structure d’une boucle de synchronisation

La structure générale d’une boucle d’estimation d’un paramétre 6 est représentée en Fig. C.1.

Signal requ : s(6) | Comectiondu | __Signal corrigé: (0 —0) _
parametre
0
NCO Détecteur
u(f — 6)
Filtre de
Boucle

FiGc. C.1 — Boucle d’estimation d’un paramétre

— 0 représente le paramétre & estimer, et 0 le paramétre estimé dans la boucle. On notera par
la suite e = 6 — § Perreur résiduelle

— 5(0) représente le signal regu, a partir duquel le paramétre 6 doit étre estimé. s (¢) représente
le signal aprés correction du paramétre 6.

105



106 ANNEXE C. FONCTIONNEMENT DES BOUCLES DE SYNCHRONISATION

— L’expression du détecteur est déterminée en fonction du paramétre & estimer. Dans le cas
idéal, la sortie du détecteur est proportionnelle & ’erreur résiduelle € sur le paramétre, aprés
correction du signal recu : u(e) = Ge ou G est appelé gain du détecteur. En pratique,
la réponse du détecteur ne peut généralement étre considérée comme linéaire que lorsque
Perreur résiduelle est faible (ce qui est effectivement le cas pour les détecteurs de phase
étudiés au chapitre 4 : voir §4.1). Le gain du détecteur est alors défini par la pente & lorigine
de sa caractéristique en boucle ouverte.

— Le choix du filtre détermine le comportement de la boucle. Il est généralement choisi d’ordre
1 ou 2; sa fonction de transfert s’écrit alors sous la forme F' () = A+ 22— ,ou B=0sile
filtre est du premier ordre. Le role du filtre et le calcul des coefficients A et B sont détaillés
au §C.2.

— Le NCO (Numerically Controlled Oscillator) permet la mise a jour de 'estimée du parameétre
0 a chaque itération de la boucle. Dans une boucle numérique, il consiste en un simple filtre
intégrateur : N (z) = 1:1,1.

— Une boucle numérique recoit en entrée un signal échantillonné & un certain rythme R..;. En
particulier, les boucles de phase étudiées dans le chapitre 4 fonctionnent & partir du signal
échantillonné au rythme symbole Ry = 1/T5 en sortie du filtre adapté. Pour des raisons
de complexité, ou en fonction de ’expression du détecteur, il est possible que la fréquence
de rafraichissement de l'estimée 6 dans la boucle, notée Rioop = 1/Ti00p sOit plus petite
que R.c,. Dans ce cas, si Ree, = Rioop/P , chaque estimée 0 produite dans la boucle est
utilisée pour corriger P échantillons consécutifs. Parmi les boucles de phase étudiées ici,
les détecteurs classiques HDD et NDA fonctionnent au rythme symbole (Rs = Rjoop)- En
revanche, dans les boucles SDD, le détecteur de phase est fondé sur le décodage d’un code
de parité. Si une équation de parité implique P symboles, la fréquence de rafraichissement
dans la boucle est de R,/ P, soit Tjoop = PTs.

On représente classiquement la boucle par son schéma équivalent (Fig. C.2), ou lon fait l’ap-
proximation linéaire sur la réponse du détecteur, en supposant I’erreur sur le paramétre & estimer
suffisamment faible (hypothése réaliste aprés accrochage de la boucle). Les fluctuations de la sor-
tie du détecteur (dues au bruit Gaussien qui affecte le signal s () en entrée de la boucle) sont
modélisées dans ce schéma équivalent par un bruit additif dans la boucle, noté Ny.

Hk Ek

Ny,

Fz)=A+ L

1—z—1

Fic. C.2 — Schéma, équivalent d’une boucle de synchronisation

On définit les fonctions de transfert en boucle ouverte G (z) et en boucle fermée H (z) de la
maniére suivante :

G(z) = 28 (C.1)
H) = 28 (C.2)
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En ’absence de bruit (N, = 0), on montre facilement que :

_ (z—1)°
¢l = (2—1)> +GA(z— 1)+ GBz (©3)
H(z) = GQA (z—1)+GB=z (C.4)
(z—1)"+GA(z— 1)+ GBz

On définit la bande de bruit équivalente (monolatérale) By, (en Hertz) dans la boucle fermée
par 'intégrale :

1 w1z
2B Ti00p = ainh H(z)H* (2 )7 (C.5)
ol f7 f (2) dz désigne l'intégrale de la fonction complexe f (z) sur le cercle unité.

La bande de bruit dans la boucle est un paramétre important, car il mesure la largeur de bande
de la réponse en fréquence de la boucle fermée, qui se comporte comme un filtre passe-bas sur le
paramétre & estimer §. Dans une boucle de phase, et en présence de bruit Gaussien, la gigue o2,
c’est & dire la variance de ’erreur d’estimation ¢ — ¢, est proportionnelle au rapport %, ol

E;/Ny est le rapport signal & bruit dans le canal de transmission :

2 Blﬂoop

2 x F./No (C.6)

g

Le coefficient de proportionnalité est égal & 1 dans le cas d’une porteuse non modulée. Sinon,
il peut étre déterminé par simulations. On calcule généralement les paramétres du filtre de boucle
en fonction de la bande de bruit souhaitée. La relation entre la bande de bruit et les paramétre
du filtre est étudiée ci-dessous.

C.2 Paramétres du filtre de boucle

C.2.1 VFiltre du premier ordre

Pour un filtre du premier ordre, on a B = 0, et on montre en appliquant le théoréme des résidus
a Pexpression (C.5) que BiTjo0p = C‘A—A. Le gain du détecteur G peut étre obtenu par 1’étude du
détecteur en boucle ouverte (pente a origine de la courbe en S, voir §4.1). On en déduit la valeur
du coefficient du filtre A en fonction de la bande de bruit voulue dans la boucle.

Les boucles du premier ordre sont simples 4 mettre en oeuvre, mais peu intéressantes lorsque
le paramétre a estimer varie dans le temps. Dans le cas d’une boucle de phase, on pourra suivre
une erreur de fréquence Af & condition que celle-ci n’excéde pas un niveau maximal F),,, donné
par :

Fmaz o 4BlTs
R, M

ou B;T; est la bande de bruit dans la boucle normalisée par rapport au rythme symbole, et M est
I’ordre de la modulation. Aux rapports signal & bruit envisagés dans le contexte de cette étude, les
bandes de bruit dans les boucles considérées sont relativement faibles (B;Ts de I'ordre de 10734
10~%), ce qui limite ’erreur de fréquence maximale que I’on peut suivre dans une boucle d’ordre
1 (Af < By en QPSK, Af < B;/2 en 8PSK). C’est pourquoi on préfére ici des boucles du second

ordre.

(C.7)

C.2.2 Filtre du second ordre

Dans un filtre du second ordre, la relation entre la bande de bruit By, le gain du détecteur G et
les coefficients du filtre A et B s’obtient plus difficilement. Sous I’hypothése que la bande de bruit
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est faible par rapport au rythme symbole (B;Ts < 1) on montre [23] que la boucle se comporte
comme une boucle analogique dont la réponse en fréquence en boucle fermée serait donnée par
une transformée de Laplace H,, (s) de la forme [71] :

2Cwns + w2

Hey(s) = —on2 %
a() $2 4+ 2¢wns + w2

(C.8)
ou s est la variable de Laplace, ( est appelé facteur d’amortissement dans la boucle, et w, la
pulsation propre de la boucle. La bande de bruit s’exprime alors en fonction de ( et de w, :

B - “T"C <1 + 41?) (C.9)

Si on reprend la fonction de transfert définie par (C.4), on obtient la transformée de Laplace
correspondante en posant z = exp (sTjo0p). En appliquant un développement de Taylor & 'ordre
2 & Pexpression obtenue, et en identifiant son dénominateur avec celui de l’expression (C.8) , on
obtient :

GA R
14 GA;GB wnﬂoop (CIO)
GA+GB
| GAZGB — 2CwnTi00p (C.11)
2

En combinant les expressions (C.9), (C.10) et (C.11), on obtient finalement

4CBiT00
GA = f L2 loop (C.12)
1- 1 + 2gBlT’loop
2<BlT‘loop 2<Blﬂoop

GB = (C.13)

1- % + 2§Blnoop

(-9

— Le facteur d’amortissement est fixé & ( = § dans nos simulations.

— Le gain du détecteur est égal a la pente & ’origine de sa réponse en boucle ouverte (§4.1).

— Une fois ¢ et G connus, on détermine donc les paramétres A et B du filtre de boucle en
fonction de la bande de bruit souhaitée, & partir des expressions (C.12) et (C.13).



Annexe D

Synchronisation avec pilotes pour
des récepteurs DVB-S2
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Dans les spécifications de la couche physique de la norme DVB-S2 pour de la diffusion de
données en voie aller, 'insertion de symboles pilotes dans les trames de données (§ D.1) est prévue
dans certains modes de transmission. L’exploitation de ces pilotes pour la synchronisation de
porteuse dans les récepteurs a fait 'objet d’une collaboration entre le laboratoire TéSA [1] et le
CNES entre aott et décembre 2003. Nous présentons ici de fagon trés synthétique les solutions
retenues dans le cadre de cette étude [26]. Un schéma fondé sur des boucles de fréquence et
de phase a été proposé et testé avec la modulation 8PSK (§ D.2). L’étude des performances de
synchronisation en présence de bruit de phase nous a amené a perfectionner le schéma en combinant
deux boucles de phase pour ramener la gigue dans une plage acceptable (§ D.3).

D.1 Structure des trames DVB - S2 avec symboles pilotes

La norme DVB-S2 prévoit de maniére optionnelle 'insertion de symboles pilotes dans les trames
de données (aprés codage canal et modulation). Ces pilotes se présentent par blocs de 36 symboles
consécutifs non modulés, qui séparent des séquences de 1440 symboles utiles. La perte d’efficacité
correspondante est de 2.5% sur le débit utile. La figure D.1 illustre la structure des trames DVB-S2
avec pilotes.

D.2 Proposition d’un schéma de synchronisation de porteuse
avec pilotes

Le schéma de réception proposé pour la synchronisation de porteuse comprend une boucle de
fréquence et une boucle de phase qui s’articulent comme le montre la figure D.2.

1. Laboucle de fréquence considérée ici est remise & jour sur chaque bloc de pilotes. Le détecteur

109
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de fréquence est de type PA, et s’exprime de la maniére suivante :

135

u (P) = 3—4 Z R} (yiy;'k—Q)

=2

ol Yo, ---, Y35 sont les 36 échantillons recus correspondant au p-iéme bloc de 36 symboles
pilotes transmis (identiques).

2. La phase porteuse est ensuite récupérée & ’aide d’'une boucle de phase d’ordre 2, dont le
détecteur est de type HDD (cf. §2.5.2). Cette boucle est ré-initialisée périodiquement a ’aide
d’estimations PA réalisées sur les séquences de pilotes. Cette correction réguliére permet :
— de réduire le temps d’acquisition de la boucle

— de supprimer ’ambiguité de phase
— de corriger d’éventuels sauts de cycles survenant entre deux trains de pilotes

Données utiles apres codage canal et modulation

64800/M symboles MPSK

<—— 1440 symboles —=<—— 1440 symboles —= <—— 1440 symboles —=

Paquet 1 Paquet 2 Paquet S
90 1440 36> 1440 =36 1440
Préambule Paquet 1 Paquet 2 Paquet S
Blocs de pilotes non modulés
Séquence de symboles effectivement transmis
Fic. D.1 — Structure des trames DVB-S2 avec symboles pilotes
Signal recu Correction de Filtre Extraction des Boucle de Démodulation /
I’erreur de . . Z ) —
B adapté Pilotes données phase Décodage canal
fréquence
[
s
B
D]?’tectiondde Estimation de
erreur de la phase (PA)
fréquence

F1c. D.2 — Schéma proposé pour la synchronisation de porteuse avec pilotes
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D.3 Performances en présence de bruit de phase

La bande de bruit de la boucle de fréquence est dimensionnée en fonction des spécifications sur
la gigue de fréquence. La bande de bruit de la boucle de phase peut par ailleurs étre optimisée pour
le suivi du bruit de phase. Les performances de synchronisation sont évaluées par simulations au
point de fonctionnement le plus faible envisagé dans la norme DVB-S2 avec la modulation 8PSK.

11 apparait que la boucle HDD n’est pas suffisamment performante pour que I’on puisse ramener
Iécart -type des estimées en dessous des 4° visés dans I’étude. Une proposition alternative est
fondée sur la combinaison de deux boucles de phase dans un schéma dit “Forward and Backward
Loop” (FBL), rendue possible par la présence de pilotes, et illustrée en Fig. D.3. On gagne alors
un facteur 2 sur la gigue, en occurrence suffisant pour atteindre le niveau souhaité.

Boucle de phase HDD initialisée par ¢2(0)

Pilotes i Données Pilotes
V | |
01(0) ! p1(n) !
! Boucle de phase HDD initialisée par ¢1(0) |
| V
! pa(n
| 2(n) ©2(0)
v

Phase estimée :
o(n) = m(n);wz(n)

F1G. D.3 — Principe d’une boucle “Forward - Backward”
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Annexe E

Loi1 des estimées de phase HDD avec
pré-correction des données

Sommaire
E.1 Hypothéseset notations . .. .. .. ... ..ttt nen.. 113
E.2 Loi de la phase d’un échantillonre¢gu . .. ... ... ......... 114
E.3 Estimateur sur Nsymboles . ... .................... 115
E.3.1 Simplification du probléme . . .. ... .. .. ... ... ... 115
E.3.2 Loi de zx pour estimateur PA : . . . . . ... ... ... ... ..... 115
E.3.3 Loi de z; pour 'estimateur HDD avec pré-correction parfaite . . . . . . 116
E.3.4 Loi des estimateurs PA et HDD avec précorrection parfaite . . . .. . . 119
E.3.5 Estimateur HDD avec pré-correction aléatoire . . . .. .. .. ... .. 121

Les algorithmes de type HDD exploitent des décisions dures sur les échantillons regus. Ces
décisions permettent au récepteur de s’affranchir de la connaissance des symboles transmis, lors
de V’estimation de la phase. Elles requiérent toutefois la correction préalable des échantillons,
méme dans des structures directes, ou la correction du signal est effectuée aprés 'estimation (§
5.1.4). Lorsque lestimation est effectuée par blocs, chaque valeur estimée est alors utilisée pour
pré-corriger le signal, et ainsi permettre la prise de décisions sur les échantillons impliqués dans
I’estimation suivante. On dispose donc sur chaque bloc d’une information a priori relative & la
phase que l'on cherche & estimer (§5.3.2).

Nous cherchons ici & exprimer la loi des estimées de phase, afin de déterminer de facon analy-
tique le biais de I’estimateur HDD, ainsi que la gigue d’estimation. Aprés la définition de quelques
notations (E.1), nous rappelons la loi de la phase des échantillons recus (E.2). La loi des esti-
mées est exprimée ensuite pour un estimateur HDD avec pré-correction idéale, et comparée a celle
de lestimateur PA pour une estimation par blocs (E.3). Le résultat est alors étendu au modéle
d’estimation avec pré-correction imparfaite de la phase proposé au §5.3.2.2.

E.1 Hypothéses et notations

- Pour simplifier le probléme, on suppose les symboles transmis identiques, notés dy = /Ej.

— Une erreur de phase constante ¢ est appliquée au signal dans le canal.

— Le bruit additif gaussien dans le canal peut se décomposer en deux composantes indépen-
dantes : n = n; + jng avec ny,ng ~ N (0,02) et 02 = 2o

— Le signal est échantillonné aux instants idéaux en sortie du filtre adapté : les échantillons

sont notés yr = yr + yo = dpe’? + ny,

113
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— On notera par la suite p et 6 respectivement le module et "amplitude d’un échantillon :
yr = pe’’
E.2 Loi de la phase d’un échantillon regu

Si ’on passe d’un systéme de coordonnées cartésiennes & un repére en coordonnées polaires,
on montre [21] que :

2
p p°+ Es —2pV/Escos (0 — @)
P, = — - E.1l
0 (7.0) = oo v (E.1)
On en déduit la loi marginale de la phase 6 de la facon suivante :
+oo
Py (0) = / Poo (p,0)dp
0
- 2
1 Es ., g +o0 [v— 2N;cos(0—<p)} .
= 5 oxp (Fosm ( <p)>/0 v.exp | — 5 v
On pose :

I = /+°° v.exp | — [U _ \/%COS - SD)} dv (E.2)
0

2

Par le changement de variable z = v — 4/ f,—z cos (6 — ), on montre que :

Feo I E x?
I = x4+ /22 cos (0 — ) | .exp (——) dx
—,/25—8005(9—4/)) ( No ) 2
B, E, E,
- s - \J A= - D il . .
exp ( No cos” (0 go)) + ﬂ'NO cos (60— ) Q < No cos (60 <p)> (E.3)

Ou

(1>

Q (x) \/LQ_F/:)O@ S d :—erf (%) (E4)

En reportant I dans ’expression de Py (), on obtient :

Py(0) = 21 exp< No) \/_\/>cos0 ©) (@cos(@ @)>exp<%sin2(9g&))

On introduit la notation v, £ £= :

1

Py (0) = 7€ e+ \/icos 0—9)Q (—\/2_%005 09— Lp)) exp (—s sin® (6 — ¢)) (E.5)
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E.3 Estimateur sur N symboles

Rappelons ’expression du détecteur HDD :

N-—1
¢ = arg (Z ykdz> (E-6)
k=0

Notations : A

— On pose : 2, 2 yid; pour k=0,...,N — 1
. N—

— Soit S, £ Zk:ol Zk_

— On notera Sj, £ Rel®?

E.3.1 Simplification du probléme

Hypothése : {z.},_, y_, sont indépendants, de méme loi, de moyenne p et de variance v.

Alors si N est assez grand, le théoréme de la limite centrale permet de dire que Sp ~
N (Np,Nv).

Dans ce cas, un changement de coordonnées cartésien/polaire analogue a celui évoqué au § E.2
permet d’exprimer la loi de R et de  :

— le module de S}, suit une loi de Rice :

2r r? + N2p? 2ur

ou Iy () = 5 OQW exp (x cos (o)) da (fonction de Bessel modifiée d’ordre 0)

— Si p est réel, 'argument de Sy, suit la loi suivante :

Py (w) = iexp <NVH2> + (\/Nucos (w)) exp <w> Q (M)

2m Nz v N
(E.8)
ou la fonction Q () est définie par (E.4). Lorsque i n’est pas réel, un changement de variable
permet d’exprimer la loi de Q (voir §E.3.4).
La loi des estimées ¢ = ) dépend donc des paramétres u et v, que 'on obtient en étudiant la
loi de la variable z;. Nous étudions successivement les estimateurs PA, HDD avec précorrection
parfaite et HDD avec pré-correction aléatoire.

E.3.2 Loi de z, pour ’estimateur PA :

Nous étudions d’abord 1a loi de z; dans le cas ot les symboles transmis sont connus du récepteur,
c’est & dire pour un estimateur de type PA. On a alors :

di, = dg
et
2k = Yrdy,
E.3.2.1 Moyenne de [z;]
Els] = E|yd]

= E[ded;e’? + nydy]
=  E[dpd}] €’% + E [npd})
= FBE.e¥ (E.9)
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E.3.2.2 Variance de [z;]

Var [22] = E[|zk|2}f|E[zk]|2 (E.10)
Bllaf] = E|wk|af]

= E[p’E]

= E|[p’] E, (E.11)

— On avu que p = |yx| = }\/ES + nk}suit une loi de Rice.

5] = B[(VE o) (VB )]

= E,40+40+E [|nk|ﬂ (E.12)

— |ng| suit une loi de Rayleigh de paramétre o, = % On montre alors facilement que
E [m,ﬂ =252 = N, (E.13)

— Finalement :
E[|f’] = Eq (B, + No) (E.14)
D’ou la variance de zj :
Var (zz) = E?+ NoE, — E?

= NoE, (E.15)

E.3.2.3 Résumé :
Dans le cas d’un estimateur PA, on a finalement :
p = E.¥ (E.16)
v = NyFE, (E.17)

E.3.3 Loi de z; pour l’estimateur HDD avec pré-correction parfaite

Les décisions dures sur les échantillons y;, = pe’ ? se traduisent de la maniére suivante :

dy = /Byl " (E.18)
oumy =0si (0—¢)e[-F, &], 1si(0—¢) € [£,3], etc...
On a alors :
2 = yrdy
— p/E,exp [j (9 - 27;\74”’“” (E.19)
= pVEqexp (jOr) (E.20)

ol 0, £ 6 — 21T lorsque (0 — ) € [W,W},me{ow.,M—l}
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E.3.3.1 Moyenne de [z;]

E [Zk] = |:ykd*:|
La loi de (p, 0x) est donnée par :
iy 2mm
Pepo,) (0, 0k) = P,.0 (/)7 Ok + —) H[wﬁ%ﬁ] (0x)

m=0
M-1 ma

D e e A (6 o1 0)
m=0 TNy P No o= o] k) 10 +o0] 1P

L’espérance de z; est donc :

¢tar oo N + Es — 2p\/E; cos (0 + 22T —
E [z] / / o E 6]9" N Xp< 7 i ( k 90) dpdBy,
= 0

No
(E.21)
Aprés quelques simplifications, on obtient finalement :
Bl = v { L [T LN ) [ e (-1 (17 dudt
2k = € — exp (—vssin” (. u” exp (— U — 4/7Ys COS (a ) U
\/% — 3 Q m=0 0
ot la notation (.) signifie (6 + 27T ).
Finalement, 'espérance de z; se met sous la forme :
Elz] = aEgel? (E.22)
avec
. 0 M—1
A 1 i edf ( ( 2mﬂ')) ( 2mm
a= — exp | —yesin® [0+ =— ) )T (0 +=——)df (E.23)
Jﬁ—ﬁ7fg; M M
et N
2 o0
(94 XZT>At/’ u2exp(47ht—' qgcosGHQ)du (E.24)
0

« dépend de ’ordre de la modulation M et du rapport signal & bruit ;.

Calcul pratique de [ (9 + 27&—[”) :
2mm too 9
1 <9 + 7) = /0 u” exp (f [u — /s cos (+)] ) du

oo 2
= / (v + /s cos (+))” exp (—v?) dv

—/7s cos(s)
+o0 5 +o0 5 +o0 5
= / v2e™" dv + /75 cos ()/ 2ue™"" 4 v, cos? ()/ e dv
—/Ys cos(s) —/Ys cos(s) —/¥s cos(s)
L L 4+DL+1 (E-25)

1. Le premier terme dépend du signe de cos (6 + 25%)
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(a) Sicos (0 +
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2
v2e ™V dv

[
| v/ cos()]

—+o0
% Vwe Ydw
s cos?()

1 3 9 2mm
51‘{5’75605 <9*‘52‘>}

(E.26)

ot I'[a,z] & [F°° 12~ 1e~tdt est la fonction Gamma incompléte

(b) Sicos (6 + Z2T) >0

I

2
v2e™? dv

[,
—+/7s cos()
|v/7s cos(.)| , +00

2/ vie™? var/
0 | s cos(.)|

3 113 9 2mm
I (5) — §F |:§,")/S COS <9+ 7)]

2
v2e ™ dv

(E.27)

2. Le deuxiéme terme donne :

I

+oo 5
s cos () / 20e™"

— /A cos()
Facos () |—e™'] JZOO% cos()

cos 9+2m_7r e —~, cos? 9+2m_7r
Vs M Xp Vs M

(E.28)

3. Le troisiéme terme donne :

I3

= ~g\/7 cos? (9+ vaﬂ) Q (_,/Q%COS (9+

E.3.3.2 Variance de [z;]

On a toujours :

D’ou

+oo
= ~scos? ()/
—/s cos(s)

+o0 2 d
= ~,cos? ()/ P

2
e YV dv
— /275 cos(:) 2
(E.29)

)

E [J24]?] = B, (E, + No) (E.30)

Var (z1) E, (Es + No) — |of® E?

(1 - |a|2) B2 + NoE,
1

{(1 ~laf?) + —] B?
v

S

(E.31)



E.3. ESTIMATEUR SUR N SYMBOLES 119

E.3.3.3 Résumé
Pour un estimateur HDD avec pré-correction parfaite, on a donc
p = aB.el? (E.32)
1
v o= {(1 - |a|2) + —] E? (E.33)
Vs
ol « est donné par Pexpression (E.23).

E.3.4 Loi des estimateurs PA et HDD avec précorrection parfaite

D’aprés ce qui précéde, on a :

SkNJV(NaEwﬂzN{@.fmﬁ)E§+A@E4) (E.34)
ol « = 1 pour Pestimateur PA.
On pose :
S, = %e*w (E.35)
On a donc :
S, ~ N (NaES, N [(1 - |a|2) B2+ NOESD (E.36)
et :
¢ = arg (Sk) = arg (Sy) + ¢ (E.37)

Laloi de Q = arg (S},) (sur [m, 7]) est donnée par (E.8) avec u = aE, et v = [(1 - |a|2) + 7—15} E?

Po(w) = % exp (—Np) + (1/ ¥ cos (w)) exp (—NBsin® (w)) Q (—\/2Nﬁ cosw)E.?)S)

avec :
a K
ﬂ o 14
- ol (E.39)
(1-1af?) 7 +1
On en déduit la loi de $ = Q+ ¢ (sur [p — 7,0+ 7)) :
e’Nﬁ
Pog) = S tC-9) (F.40)
ou :
a [ [NB 9
G(x)= ( — cos (9:)) exp (—NBsin® (z)) Q (f\/2N,6’ cos (m)) (E.41)
Finalement :

. e NP .
2 (9) = 5 —+G(P -9 (E.42)
Remarque 1 : G est une fonction paire de z.

Remarque 2 : pour 'estimateur PA (données connues) on a o = 1 et donc 3 = v,
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E.3.4.1 Biais

o+
Elg] = / 5P (3)dp

/fso{ Ao
/7;(u+<p){2—Nﬂ+G( )}du

_ /Zu{e;ﬁ +G(u)}du+<p/7;{€2iﬂ +G(u)}du

1. Le premier terme est nul (fonction impaire)

2. L’intégrale du second terme vaut 1 (intégrale de la densité de probabilité Pj () sur 'inter-
valle [—, ])

E[p] = (E43)

L’estimateur HDD avec pré-correction parfaite est donc non biaisé.

E.3.4.2 Gigue de phase

La variance des estimées se calcule de la maniére suivante :

var (¢) = E [¢*] — (E[¢])?

B¢ = /:+ {Nﬂ 0~ }ap
:/ (u+ ) {_2—Nﬁ+G()}du
_ / " { e ()}du+<p/:2u{62:ﬁ+G(u)}du+g@2/2{#+G(u)
- [e{Grrewfare [T r@ap
_ /_WUQ{e;:ﬁ-l-G(u)}du—&—ch
Finalement :

T e—Nﬁ
var (¢) = / u? {— +G (u)} du (E.44)
o 2w

La gigue issue de l'estimateur HDD avec pré-correction parfaite est calculée en fonction du
rapport signal & bruit & l’aide de 1’aide de I’expression (E.44) pour un signal modulé en QPSK
(M = 4), et des blocs de N = 32 symboles. Elle est comparée & 'erreur d’estimation mesurée par
simulations sur la figure E.1 : les courbes théoriques et les résultats de simulation sont effectivement
confondues.

On observe par ailleurs que l’écart-type de l'erreur d’estimation issu de ’algorithme HDD
avec pré-correction parfaite est inférieur & celui issu de I’algorithme PA (qui suppose les symboles
transmis connus du récepteur). Autrement dit, on obtient une gigue d’estimation moins élevée

bau
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10 T T T T

.| ---%-- Estimateur HDD : valeur théorigue
. | —&— Estimateur HDD : résultats de simulation
o] .1 — — — Estimateur PA -

Ecari-type de l'erreur d'estimation en deg

Es/No en dB

Fi1g. E.1 — Ecart-type des estimées HDD avec pré-correction parfaite des données. Modulation
QPSK. Estimation par blocs de 32 symboles.

lorsqu’on prend en compte des décisions dures d, (avec parfois d # dj) dans le calcul des coeffi-

cients (zx SDP ykci,f), que lorsqu’on les remplace par les symboles effectivement émis : z, £A Yrdy.
Cela s’explique par le fait que la pré-correction parfaite des données suppose que 'on connait ¢
avant méme de D’estimer, ce qui n’est jamais le cas en réalité. Cet exemple purement théorique
permet toutefois d’illustrer le fait que 'estimateur PA n’est pas nécessairement optimal en terme
de gigue, si ’on dispose d’une information a priori sur la phase & estimer. Une borne inférieure de la
gigue d’estimation est donnée au §5.3.2.4 en fonction de la variance de la phase de pré-correction,
lorsque celle-ci est non nulle.

E.3.4.3 Remarque

Pour l'estimateur PA, on vérifie par simulations (voir Fig. E.2) que la variance exprimée ci-
dessus est trés proche de la borne de Cramer-Rao, approchée par la borne de Cramer-Rao modifiée
a fort rapport signal & bruit (voir §4.2.1) .

PA 1

var () (E.45)

E.3.5 Estimateur HDD avec pré-correction aléatoire
E.3.5.1 Loi de z; sachant ¢, _;

1) Expression de E [zg|@n—1]
~ d), est une décision dure prise sur yze 9971 olt $,—1 ~ N (p,03)
(2i—1)m
M

~Onaz,= kai,’; = pej%—j—k‘%;' ot my, = i lorsque (0 — $,_1) € [ ,W} :



122 ANNEXE E. LOI DES ESTIMEES DE PHASE HDD

14

o) —#— Calcul théorigue pour I'estimateur PA
¥ — & — Borne de Cramer-Rao Modifiée

écart-type de "erreur d'estimation en degrés

Es/No en dB

Fic. E.2 — Ecart-type des estimées PA et borne de Cramer-Rao modifiée en QPSK. Estimation
par blocs de N = 32 symboles

. p? + pV Eg cos (0 + =5
E[zk|on-1] = / / PV E em p— eXp< ( ) dpdBy
@ +F 0

n—1= 77 NO
i TPn—1—¢ +oo M—1 Jj(0+¢) +E, —2 s cos (0 + 2"”"
- VES | / Z Lexp i pVEcos 04 57) ) 49
— Tt pn_1—p JO m—0 7TN() N()
, arten-1—¢  ptoo ML o 0 2+ E, —2p\/E, cos (f + Zmx
= E, % / / Z e exp _P P ( i) dpdf
— et Pn_1—p JO m—0 7TN() No

En reprenant les simplifications du cas parfait on obtient :

; 1 [Artename o T 2mm 2mm
E zk|pn— = FE.l? — —Ys 0+ —— 0+ ——|db
i) = B G [ S R e (o 0457 )1 (057

m=0

= aE.e? (E.46)

ou 'expression de « est donnée par (E.23).

2) Expression de Var (z;|¢,—1) On a toujours
. 2 1 2
Var (z4[@n1) = | (1= Jaf*) + | B (EA7)

E.3.5.2 Loi de (¢|@n—_1)

— Pour une valeur donnée de (,,_1, les (2x),_, _; sont supposés indépendants, de méme

.....

loi, de moyenne F [z |¢n—1] = aFEse’? et de variance Var (2 |¢n—1) = Kl - |a|2) + %} E2.
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— Alors S, = ZQ’;Ol (zk|Pn_1) ~ N (NozESej%"7 N [(1 — |a|2) + V—ﬂ E?) (mais cette fois, « est
complexe, c’est & dire qu’un biais sur la phase estimée est induit par la phase de précorrection

(ﬁn—l)
Clal?)+ L
— Onpose Sj, = te™¢: S ~ N (NES,NEg%) et (P|pn—1) = arg (Sk) = arg (S;,)+

¢ + arg (@)
— Alors la loi de (¢|$n—1) est donnée par :
s 1 .
Py (Plon-1) = o-exp(=NB)+G (¢~ —arg(a))
ou ) )
ol vs
(1-laf) 7 +1
et

G(x) & <\/¥cos (9:)) exp (—NBsin® (z)) Q (f\/mcos (:v)) (E.49)

E.3.5.3 Loi de l’estimateur ¢
Ona:

Pl = [ Plelpui) Plonildons
= / P[(ﬁl@n—l] %exp (_(9571—217;()0)> d(ﬁn—l (E50)
R 2mog 99

E.3.5.4 Biais

Le calcul analytique de la moyenne des estimées E [¢] est difficile, étant donnée ’expression
de la loi (E.50). Des évaluations informatiques permettent toutefois de montrer que I’estimateur
HDD est non biaisé, quels que soient le rapport signal & bruit, 'ordre de la modulation, et la
variance o3 de la phase de pré-correction .

E.3.5.5 Variance

La variance de 'estimateur HDD est également évaluée a partir de ’expression de la loi (E.50).
Elle est représentée en fonction de la variance o3 sur la Fig. E.3 pour la modulation QPSK, avec
N = 32 et au rapport signal & bruit E;/Ng = 0dB.

On remarque tout d’abord que la courbe issue de I’expression théorique donnée ici correspond a
celle qu’on obtient effectivement en simulant un estimateur de phase HDD avec correction aléatoire
de la phase avant les décisions. On remarque tout d’abord que lorsque o2 = 0, on retrouve ’écart-
type obtenu au §E.3.4.2 lorsque la pré-correction est parfaite soit environ 5° pour E,/Ny = 0.
Par ailleurs, les deux courbes correspondant & l'estimateur HDD croisent la droite y = x qui
correspond au cas ou la gigue d’estimation est égale & & la variance de la phase utilisée pour la
pré-correction. Le point d’intersection des courbes correspond & la gigue du systéme bouclé (cf.
Fig. 5.7). On note que cette gigue est plus élevée que celle issue de Pestimateur PA pour le méme
nombre de symboles par bloc d’estimation. L’algorithme HDD réel (c’est & dire bouclé) est donc
moins ici performant que ’algorithme avec pilotes (voir §5.3.2.3).
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2 —<— Estimateur HDD : valeur théorigue
@ —=— Estimateur HDD : résultats de simulation
ga 10 ——— I-Esﬂnjateur PA
c y=.>(
@ ;
5
.15 6 ............................................... —
= oy e R
8
T ) S -
5
@
3
@ 4 ..............................................................................
e
4]
[N
=
= 2 .................................................................................
s ]
]
4]

0 | | | | |

0 2 4 & 8 10 12

ecart type de |a phase de precorrection en degres

Fic. E.3 — Ecart-type de 'erreur d’estimation HDD en fonction de g . Modulation QPSK, esti-
mation par blocs de N = 32 symboles, F; /Ny = 0dB
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