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Ce rapport du Laboratoire de radiocommunications et de traitement du signal
(LRTS) est le fruit d'une grande collaboration qui impliqueplusieurs personnes qui je tiens �a
remercier ici.

{ Il y a d'abord les �etudiants gradu�es actuels, �a la mâ�tr ise ou au doctorat, qui ont r�edig�e
un r�esum�e de leurs travaux de recherche ; j'ai ins�er�e cesr�esum�es dans diverses sections
repr�esentant les grands th�emes de recherche du LRTS.

{ Les professeurs du LRTS qui ont r�evis�e les textes dans la mesure du possible, ont �elabor�e la
liste des destinataires potentiels, et m'ont fourni leur liste de publications faites entre 2001
et 2006.

{ Finalement, deux anciens du LRTS, Anne-LaureJousselme et ChristopheCharrier , qui
jadis, ont cr�e�e une classe LATEX pour faire de beaux rapports annuels de laboratoire ; j'ai
repris, modi��e et am�elior�e cette classe pour produire lepr�esent document.

Dominic Grenier
Directeur du LRTS

Qu�ebec, juillet 2006
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Laboratoire de Radiocommunication et
Traitement du Signal (L.R.T.S.)

L
e Laboratoire de Radiocommunications et de Traitement du Signa l (LRTS) a
comme objectif de coordonner et d'int�egrer les programmesde recherche r�ealis�es dans le

vaste domaine des communications radio et du traitement du signal adapt�e �a ces mêmes com-
munications. Il est une composante de recherche au D�epartement de g�enie �electrique et de g�enie
informatique de l'Universit�e Laval.

�Equipe de recherche du LRTS

Le LRTS compte actuellement une imposante �equipe constitu�ee d'une quarantaine d'�etudiants
gradu�es, de chercheurs post-doctoraux et d'assistants derecherche travaillant sous la direction
d'un noyau de professeurs de carri�ere (Jean-YvesChouinard , Paul Fortier , Dominic Gre-
nier , et S�ebastien Roy ). En plus, le laboratoire b�en�e�cie aussi de la collaboration de plusieurs
professeurs associ�es dont le Dr Gilles Y.Delisle , professeur �em�erite, ancien professeur du LRTS
et maintenant vice-pr�esident �a la recherche �a l'Institut International des T�el�ecommunications
(IIT-R), le Dr �Eloi Boss�e et la Dre Anne-LaureJousselme du centre Recherche et d�eveloppement
pour la d�efense Canada �a Valcartier (RDDC-V), le Dr Charles Despins , directeur de PROMPT-
Qu�ebec, le Dr Ren�e Le de l'Universit�e du Qu�ebec en Abitibi-T�emiscamingue (UQAT), le Dr Elie
Inaty de l'universit�e de Malamand au Liban, le Dr Xianbin Wang du Centre de recherche sur
les Communications (CRC) �a Ottawa et le Dr Pierre-Martin Tardif .

Collaborations de recherche

Les membres de l'�equipe de recherche du LRTS entretiennententre eux des collaborations
�etroites. Les professeursChouinard , Fortier , Grenier et Roy dirigent conjointement plu-
sieurs m�emoires de mâ�trise et th�eses de doctorat. Les professeursFortier et Chouinard ont
�et�e copr�esidents du 1995 Canadian Workshop on Information Theoryet sont les co�editeurs,
avec A. Gulliver de l'Universit�e de Victoria, du livre Information Theory and Applications
II : Fourth Canadian Workshop on Information Theory publi�e dans la collection Lecture Notes
in Computer Sciencechez Springer-Verlag. Les professeursRoy et Chouinard sont les au-
teurs du chapitre R�eseaux d'antennes et syst�emes MIMO recon�gurablesdu trait�e scienti�que
Les syst�emes radiomobiles recon�gurablespubli�e en 2005 chez Lavoisier. Derni�erement, les pro-
fesseursGrenier et Chouinard ont initi�e un projet de recherche sur la d�etection passiveradar
bistatique.
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Une caract�eristique du laboratoire est son orientation vers des applications, orientation qui est
accentu�ee grâce �a des collaborations industrielles et gouvernementales, en particulier par le biais
de contrats de recherche. Le laboratoire maintient toujours une recherche fondamentale d'avant-
garde, et ces recherches fondamentales ont souvent leur source dans des probl�emes identi��es lors
de projets d'applications.

Le laboratoire recherche toujours activement l'�etablissement de nouvelles collaborations �a l'ex-
terne comme �a l'interne. Il est en bonne position pour interagir avec les chercheurs en optique-
photonique du COPL, en intelligence arti�cielle et traitement d'image du LVSN, ou en VLSI �a
l'Universit�e Laval.

Principaux th�emes de recherches

Les th�emes de recherches actuels au laboratoire sont les communications num�eriques mobiles
et personnelles, les syst�emes �a entr�ees multiples et sorties multiples (MIMO), la conception VLSI
pour les communications mobiles, le traitement d'antenne-r�eseau pour estimation d'angles d'ar-
riv�ees et pour imagerie radar par ouverture synth�etique invers�ee (ISAR), et la fusion de donn�ees
(Projet collaboratif du CRSNG avec Lockheed-Martin Canada) les syst�emes de t�el�edi�usion
num�eriques interactifs (en collaboration avec le CRC), lath�eorie de l'information et des codes
correcteurs et ses applications. Le laboratoire et ses membres sont �nanc�es par des subventions
individuelles, d'�equipe, d'appareillage et d'infrastucture octroy�ees par les agences subvention-
naires des gouvernements du Qu�ebec et du Canada pour la recherche acad�emique : le Fonds
qu�eb�ecois de la recherche sur la nature et les technologies (FQRNT) et le Conseil de recherches
en sciences naturelles et en g�enie (CRSNG).

� Fusion de donn�ees

Le programme de recherches en fusion de donn�ees vise sp�eci�quement la fusion multi-capteurs
et multi-plateformes de donn�ees provenant de di��erents capteurs et types de capteurs. Le pro-
jet collaboratif avec Lockheed-Martin Canada (LMC) est reli�e aux probl�emes de combinaison
d'informations pour la d�eclaration d'identit�e avec raisonnement sous incertitude. Il implique
aussi des chercheurs du RDDC-Valcartier, soient les Drs�Eloi Boss�e, Anne-LaureJousselme et
Pierre Valin ; et un chercheur de LMC, le Dr�Eric Lefebvre . Au cours des derni�eres ann�ees, des
progr�es importants ont �et�e r�ealis�es sous plusieurs aspects dans le cadre de l'�evidence : combinaison
adaptative en pr�esence de con
its, d�e�nition de mesures de performance, dont une distance entre
deux corps d'�evidence) et de mesures du niveau d'incertitude (laquelle inclue l'ambigu•�t�e, la non-
sp�eci�cit�e et le 
ou), la classi�cation supervis�ee avec classi�cateurs multiples, et, derni�erement,
l'utilisation de cadres de raisonnement hybrides dont celui du calcul d'incidence et de Fagin-
Halpern. Le professeurGrenier est co-auteur d'un chapitre du livreAdvances and Applications
of DSmT for Information Fusion qui sera publi�e cet �et�e 2006 chez American Research Press.
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� Stations de base distribu�ees

La conservation des avantages syst�emiques des r�eseaux d'antennes tout en introduisant l'avan-
tage MIMO pour augmenter le d�ebit n�ecessite non seulementque les terminaux soient dot�es de
r�eseaux d'antennes mais �egalement que celui de la stationde base / point d'acc�es ait un tr�es
grand nombre d'�el�ements (e.g. 20 ou plus).

�A cause de contraintes physiques (coût, espace limit�e), il peut s'av�erer impossible d'espacer
les �el�ements su�samment pour �eviter d'introduire des corr�elations dans le canal matriciel. De
plus, on s'expose au ph�enom�ene hostile des \trous de serrure" qui se produit lorsque la station
de base et le terminal sont �eloign�es ou dans certaines conditions de propagation particuli�eres.
Pour pallier �a ces probl�emes et pour permettre aux r�eseaux sans �l ad hoc un plus grand degr�e
de 
exibilit�e, nous �etudions un certain nombre d'�el�eme nts menant au concept de r�eseau cognitif.
L'originalit�e de l'infrastructure que nous d�eveloppons r�eside dans son caract�ere adaptatif dyna-
mique (n�ecessaire entre autres �a l'exploitation e�cace des r�eseaux d'antennes), qui n'est pas de
nature uniquement locale (c-�a-d limit�e �a une station ou terminal) mais bien de nature globale,
les divers �el�ements de l'infrastructure �etant capablesde coop�eration spontan�ee.

L'une des caract�eristiques importante de notre vision estl'usage de stations de base distribu�ees
(ci-apr�es d�esign�ees \microstations"). Selon ce concept, un terminal donn�e s'interface avec l'in-
frastructure câbl�ee non pas via une station de base uniqueau centre d'une cellule, mais en
communiquant simultan�ement avec plusieurs microstations diss�emin�ees g�eographiquement.

Une telle solution pr�esente plusieurs avantages car elle o�re : (1) une diversit�e non seulement
contre le multi-parcours, mais �egalement contre l'obscurcissement (i.e. �evanouissement lent) ; (2)
une protection contre le ph�enom�ene des trous de serrure ; (3) une plus grande d�ecorr�elation du
r�eseau amalgam�e ; (4) une robustesse contre l'obstruction et les probl�emes de couverture ; et, par
rapport �a la simple utilisation de r�eseaux d'antennes (i.e. non distribu�es) : (1) une capacit�e (en
termes de nombre de liens actifs simultan�ement) accrue ; (2) une �economie de puissance accrue ;
(3) une minimisation plus pouss�ee de l'interf�erence produite ; (4) une minimisation de la pollution
�electromagn�etique et de l'e�et �eventuel sur la sant�e.

En combinaison avec des innovations au niveau de la couche r�eseau, ce sch�eme rend la no-
tion classique de cellule caduque. En e�et, un terminal sera�a tout instant pris en charge par
un ensemble de microstations travaillant �a l'unisson. Cetensemble s'ajustera dynamiquement
avec le d�eplacement du terminal de mani�ere �a ce que ce dernier soit toujours desservi par des
microstations su�samment proches, �etant donn�e la port�ee radio et les conditions de propagation.

� Syst�emes de t�el�edi�usion num�eriques

L'�etude des syst�emes de t�el�edi�usion num�eriques ont conduit �a des travaux de recherche im-
portants en collaboration avec des chercheurs du CRC : le Dr Yiyan Wu , Fellow de l'IEEE,
et le Dr Xianbin Wang . Un projet de recherche strat�egique du CRSNG sur les syst�emes de
t�el�edi�usion num�eriques interactifs par liaisons terr estres vient d'̂etre compl�et�e. Une nouvelle
technique d'insertion de donn�ees a �et�e d�evelopp�ee pour la transmission d'information �a hauts
d�ebits dans les signaux de t�el�edi�usion, utilisant le multiplexage OFDM (Orthogonal Frequency
Division Multiplexing) avec une d�egradation imperceptible de la qualit�e de l'image : un brevet
am�ericain a �et�e accord�e en 2004. Un nouveau projet de recherche en �equipe du FQRNT vient de
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d�ebuter avec les professeurs du LRTS et des chercheurs du CRC : ce projet consiste en l'�etude des
e�ets d'interf�erences statiques par la proximit�e des �eoliennes des stations de t�el�edi�usion ainsi
que des interf�erences dynamiques caus�es par le mouvementde leurs pales.

� Modulation multiporteuse

Les travaux en syst�emes de modulation multiporteuse touchent particuli�erement l'OFDM, les
syst�emes combinant l'OFDM et le CDMA ainsi que la turbo �egalisation, la turbo d�etection et
les modulations adaptatives, le tout dans le contexte de liaisons sans �ls, mobiles ou �xes. Plu-
sieurs des �etudiants ont �egalement travaill�e sur des projets reli�es �a la r�ealisation de puces VLSI,
notamment pour faire des d�ecodeurs, des �ltres adaptatifs, des �egaliseurs et des syst�emes de
modulation adaptative. Dans ce domaine, il y a eu collaboration avec des compagnies comme
Wavesat (d�eveloppement d'un modem OFDM), Lyrtech (syst�eme SignalMaster pour le traite-
ment du signal) et Bestar Radio (r�ecepteur num�erique recon�gurable).

� Radars et antennes-r�eseaux

Les travaux sur le radar touchent principalement l'imagerie radar, donc le traitement des
signaux capt�es par une antenne ou même un r�eseau d'antennes. Les algorithmes d'imagerie
ISAR de type CLEAN (qu'on a rendu autofocus) et de type DSA (qu'on a g�en�eralis�e �a plusieurs
di�useurs dominants) ont �et�e appliqu�es �a des r�eseaux d'antennes suivant diverses architectures
pour am�eliorer la r�esolution en port�ee transversale et la qualit�e du pistage. En imagerie SAR,
l'utilisation du syst�eme propre des signaux combin�es provenant de canaux radar multiples a �et�e
publi�ee dans le num�ero sp�ecialNew Trends and Findings in Antenna Array Processing for Radar
de l'European Journal on Signal Processing. L'articleEigendecomposition of the multi-channel
covariance matrix with applications to SAR-GMTI r�edig�e par le Dr Ishuwa Sikaneta du centre
de Recherche et d�eveloppement pour la d�efense Canada �a Ottawa (RDDC-O) s'est m�erit�e le
Signal Processing Best Paper Award 2004par l'European Association for Signal, Speech and
Image Processing (EURASIP) en 2005.

L'estimation des directions d'arriv�ee (DOA) haute-r�esolution pour des sources coh�erentes est
aussi un sujet de recherche ; on cherche actuellement �a se servir des angles d'arriv�ee dans la
liaison montante pour estimer le canal de propagation de la liaison descendante.

� Syst�emes VLSI

Les activit�es de recherche en VLSI concernent plus particuli�erement le d�eveloppement d'algo-
rithmes de traitement de signal appliqu�es aux communications num�eriques conjointement avec
leur r�ealisation e�cace sous forme de circuit num�erique. Le prototypage de ces composantes
se fait surtout pour l'instant sur plate-forme FPGA, mais les activit�es �evoluent actuellement
pour englober la conception de puces num�eriques CMOS �a haute vitesse. Parmi les applications
abord�ees par le groupe �a ce jour, on d�enote entre autres lacryptographie �a courbes elliptiques,
les codres corercteurs d'erreur puissants (codes turbo et LDPC), les transcepteurs MIMO (e.g.
r�ecepteur espace-temps multi-couches), les op�erateursarithm�etiques (inversion de matrices, lo-
garithme, racine carr�ee), de même que les g�en�erateurs de nombres al�eatoires.
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� Communications mobiles

Nos travaux de recherche sur la th�eorie des communicationset le traitement du signal pour les
canaux de propagation sans �l ont permis de mettre au point une m�ethode innovatrice permet-
tant de d�eduire des propri�et�es statistiques des gains complexes caract�erisant la r�eponse impul-
sionnelle des canaux de propagation �a large bande. En d�ecomposant des r�eponses impulsionnelles
exp�erimentales en valeurs et vecteurs propres, on d�emontre que le processus de propagation est
domin�e par seulement quelques modes orthogonaux, permettant ainsi la r�ealisation de d�etecteurs
�a complexit�e r�eduite. Un article �ecrit conjointement a vec les Drs Fran�coisPatenaude et John
Lodge du CRC, a remport�e le 1999 Neal Shepherd Best Propagation Paper Awardpour le
meilleur article paru sur la propagation dans lesIEEE Transactions on Vehicular Technology.
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Site du LRTS

L
e LRTS occupe une aile du deuxi�eme �etage du pavillon Adrien-Pouliot de l'Universit�e Laval
dont la murale de l'entr�ee principale apparâ�t sur la pagetitre. Un corridor traverse le labo-

ratoire et se termine avec les derniers locaux du LRTS. Les bureaux des quatre professeurs et les
locaux regroupant les bureaux des �etudiants gradu�es, se retrouvent d'un côt�e du corridor alors
que, les locaux h�ebergeant les �equipements, salles informatique, salles de mesures, biblioth�eque
et salle de r�eunion se retrouvent de l'autre côt�e.

Les photos ci-dessous montrent l'environnement physique du LRTS. La photo de laFig. 3 est
une gracieuset�e de PhilippeLeroux ; toutes les autres { y compris celle en �ligrane de la page
titre { ont �et�e prises et fournies par Dominic Grenier .

Fig. 1: Corridor traversant le LRTS ; les bureaux �a gauche et les salles du laboratoire �a droite.

Fig. 2: Salle multifonctionnelle { salle de r�eunion, de pr�esentation et biblioth�eque { le PLT-2105.
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Fig. 3: Paul Fortier, Simon Mathieu et Dominic Grenier (et le brasdroit de S�ebastien Roy) lors
de la pause-caf�e quotidienne au PLT-2105.

Fig. 4: Chambre an�echo•�dale dans la salle de caract�erisations RF PLT-2107.

Fig. 5: Jean-S�ebastien N�eron faisant quelques ajustements d'une antenne dans la chambre
an�echo•�dale du PLT-2107.
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Fig. 6: Salle de calcul num�erique, le PLT-2109.

Fig. 7: L'antenne r�eseau en bande X pour des mesures exp�erimentales en DOA dans le PLT-2111.

Fig. 8: Jean-S�ebastien N�eron et Hugo Bertrand travaillant surun montage dans le PLT-2111.
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Fig. 9: Vue approch�ee d'une station de prototypage MIMO (DSP SignalMaster de Lyretech et
front-end RF de Comlab) dans le PLT-2111.

Fig. 10: Salle de calcul num�erique, le PLT-2113.

Fig. 11: Un vrai ing�enieur dans un vrai laboratoire de recherche: Jean-Yves Chouinard en 1980.
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Performance Evaluation of Multirate
OCDMA Systems in Optical Packet

Network

Robert Raad , �Etudiant au doctorat.

Dr Paul Fortier , Directeur de recherche.

Dr Elie Inaty , Co-directeur de recherche.

R�esum�e { Deux protocoles MAC - le protocole
S-ALOHA et le protocole \round robin" �emetteur
r�ecepteur ( R3T) - sont propos�es pour exploiter
le potentiel des syst�emes optique d'acc�es mul-
tiple par division de code (OCDMA) �a taux bi-
naire variable et ce, dans les r�eseaux optiques
d�eploy�es pour les applications multim�edia. On
consid�ere deux syst�emes �a taux variable. Le pre-
mier, r�ecemment propos�e, est l'OCDMA �a saut
rapide de fr�equence avec chevauchement (O-FFH-
OCDMA). Le deuxi�eme est le syst�eme classique
de l'OCDMA �a saut rapide de fr�equence et �a gain
variable (VPG-FFH-OCDMA). Les performances
des deux syst�emes, au niveau de la couche de
lien de donn�ees, sont �etudi�ees et compar�ees en
utilisant les deux protocoles MAC propos�es. Le
\throughput" et le d�elai moyen des paquets ont
�et�e retenus comme crit�eres. La m�etrique du First-
Exit-Time (FET) est choisie pour �etudier la sta-
bilit�e du S-ALOHA/O-FFH-OCDMA �etant donn�e
la bi-stabilit�e du protocole choisi. Nos simula-
tions montrent que les performances des syst�emes
OCDMA utilisant l'un ou l'autre des protocoles,
sont comparables en termes de \throughput" mais
S-ALOHA est meilleur en terme de d�elai. D'un
autre cot�e, ind�ependamment du protocole utilis�e,
le syst�eme avec chevauchement (O-FFH-CDMA)
poss�ede toujours des meilleures performances que
le syst�eme classique VPG-FFH-OCDMA. Fina-
lement, le syst�eme S-ALOHA/O-FFH-OCDMA
est plus stable que le S-ALOHA/VPG-FFH-
OCDMA.

Abstract { In this paper, two media access
control (MAC) protocols - S-ALOHA and round
robin receiver transmitter ( R3T), have been pro-
posed to exploit the potential of multirate opti-
cal code division multiple-access (OCDMA) sys-
tems in real optical networks for multimedia ap-
plications. Two multirate systems, the newly pro-
posed overlapped optical fast frequency hopping
CDMA (O-OFFH-CDMA) and the classical va-
riable processing gain optical fast frequency hop-
ping CDMA (VPG-OFFH-CDMA) systems, have
been considered. The performances of both sys-
tems on the top of the data link layer have been
studied and compared under the two proposed
MAC protocols in terms of system throughput
and average packet delay. In addition, the stabi-
lity of S-ALOHA/O-OFFH-CDMA is also inves-
tigated in terms of �rst-exit-time (FET) metric
owing to the bistable characteristic of the consi-
dered protocol. Simulations showed that the per-
formances of OCDMA systems under both proto-
cols are competitive in terms of throughput, but
in terms of delay S-ALOHA is better. Also, re-
gardless of the protocol used, the overlapped sys-
tem always outperforms the VPG system. Finally,
S-ALOHA/O-OFFH-CDMA is more stable than
S-ALOHA/VPG-OFFH-CDMA.
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1.1 Introduction

The increasing demand for multimedia services and the evolution of optical technology make
OCDMA the subject of interest for many researchers in this �eld. This is because it o�ers an
extremely su�cient bandwidth to support the existing and the future provisioned services in the
ever-increasing packet-network. For this purpose, diverse transmitter-receiver architectures have
been built for OCDMA systems, with the aim of assuring correct transmission and reception of the
data over the optical channel, i.e. to minimize the bit errorrate (BER) and maximize the signal-
to-interference ratio (SIR) as much as possible. Such parameters resume the system behavior
at the physical layer of the network. In addition, di�erent coding techniques are investigated
to adapt the lightwave to the OCDMA system and to further improve its performance at the
physical layer. However, without bridging the physical layer and the data link layer, OCDMA
systems will never be implemented in a real network.

1.2 System model

We consider the overlapped optical fast frequency hopping CDMA (OFFH-CDMA) as a high-
speed optical communication system detailed in [1], [2] formultimedia applications. Let K ter-
minal users be interconnected together in a star topology, o�ering the lower station to station
link attenuation. Each terminal user is equipped with a �xedtransmitter and a tunable receiver
(FTTR) as an adopted nodal architecture.

S-ALOHA/OFFH-CDMA systems have been analyzed in detail in [3], [4]. Initially, the systems
are empty and users generate new packets with probabilityP0. Transmitted over the optical
channel, some packets will be received correctly with a probability PC and some will be received
in error due collision and multiple-access interference (MAI). The terminal whose packets are
incorrectly received is backlogged and it retransmits the defected packets after a random delay
with a probability Pr . The backlogged terminal cannot generate new packets untilall their
blocked packets are retransmitted correctly. At the next time slot, the arrivals are composed
of new packets and retransmitted packets. In general, the composite arrivals are modeled as a
Markov chain.

Beside S-ALOHA protocol, we attempt to control the packet 
ow of users using theR3T
protocol described in [5]. We assume that a packet corresponds to one bit and L bits form
a message so that the message length is equal to the packet length in S-ALOHA. Each user
transmits his message with a probabilityA, called user's activity. After sending a request of
timeout duration, if the transmitting station receives an acknowledgement, it transmits the �rst
t packets following the go-backn protocol, wheren = t is the two-way propagation time in slots
between the transmitting and receiving stations. Otherwise, it retransmits its last t packets in a
round robin fashion.
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Packet correct probability

In this paper we consider that all users employ ON-OFF keying(OOK) modulation scheme to
transmit their data. In addition, the bit error rate (BER) is obtained from simulation using the
Extended Hyperbolic Congruential Codes (EHC) and assumingGaussian hypothesis to model
the interference, and it is given by

Pb(i ) = Q
� 1

2
�

p
SIR(i )

�
(1.1)

In VPG system [3], multirate is achieved by varying the length of the user's signature and
hence the processing gain (PG)GV , so that increasing the transmission rate yields a reduction
of GV by the same amount such that the new transmission rate will be

Rs =
X (V )

b

L
Rn (bits / sec) (1.2)

where X (V )
b = b�L c is the total number of bits per packet. Because the interference is counted

at every bit position i , Pb(i ) may di�er at each bit position. However, in VPG systemPb(i ) is
the same for alli . Therefore, the packet correct probability at the desired user's receiver can be
written as

Pc(K ) = [1 � Pb(i )]X ( i )
b (1.3)

In the overlapped OCDMA system, [3], multirate is achievingin the �ber Bragg grating (FBG)
by increasing the link transmission rate beyond the nominalrate without decreasing the proces-
sing gain. This introduces chip-overlapping among bits into the �ber in a given time slot. The
number of overlapping chips between two consecutive bits isdesignated as the bit overlapping
coe�cient, � s , of the system. Therefore, increasing� s increases the bit rate to

Rs =
X (0)

b

L
Rn (bits / sec) (1.4)

whereX (0)
b = LG � � s

G� � s
is the total number of bits per packet. SincePb(i ) di�ers at every bit position,

then the packet correct probability at the desired user's receiver is given by

Pc(K ) =
X (0)

b � 1Y

i =0

[1 � Pb(i )] (1.5)

Performance evaluation

The OCDMA throughput under S-ALOHA as obtained in [3], [4], is the average number of
successfully received packetS given that M packets are transmitted andK users are available
in the system and it is expressed by

� (K ) = Ef Sg = Ef Ef SjM gg = E

"
KX

S=0

S
�

M
S

�
PS

C (1 � PC )(M � S)

#

(1.6)

c
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The average packet delay is de�ned by Little's theorem [6] asthe average number of backlogged
users over the system throughput as

D =
n
�

(1.7)

The system throughput underR3T is computed in [5] as

� (K; A; t; � 0; L) =
PC (K )L0r0

L + (1 � PC (K ))(min( t; L ) � 1)(L � min(t; L=2))
(1.8)

wherer0 is the number of transmitting users in a given slot. The delayis given by

D =
KA

� (K; A; t; � 0; L)
(1.9)

whereKA is the average o�ered tra�c.

1.3 Results and conclusions

In the simulation we have assumed that the number of users isK = 12, the processing gain
is G = 31, the packet length under slotted ALOHA protocol isL = 300 bits/time slot and the
message is one packet. Equivalently, under theR3T protocol the packet length is one bit/time slot
and L = 300 designates the message length in packets. Fig. 1.1 and Fig. 1.2 depict the throughput
and the delay of the overlapped and the VPG systems under S-ALOHA in comparison with those
under theR3T protocol. In addition, Fig. 1.3 and Fig. 1.4 show the performance of both OCDMA
systems under theR3T protocol when the rate has increased from 714 bps to 843 bps. Finally,
Fig. 1.5 investigates the stability of the OCDMA systems under S-ALOHA.
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Fig. 1.1: The throughput versus the o�ered
tra�c of the multirate systems under the two
MAC protocols : S-ALOHA andR3T for a two-
way propagation time of two time slots.
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As a result, the proposed protocols o�er good throughput andacceptable delay, and they are
appropriate to operate such systems at the link layer. Nevertheless, O-OFFH-CDMA has superior
performances over VPG-OFFH-CDMA and is more stable as illustrated in the �gures.
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Fig. 1.3: The throughput versus the o�ered
tra�c of the multirate systems under the two
MAC protocols : S-ALOHA andR3T for a two-
way propagation time of two time slots.
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Fig. 1.5: FET at retransmission probability Pr = 0:9 implying that the more stable system is
the one which operates at longer time in the stable region before it exits in the unstable region.
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R�esum�e { Nous pr�esentons une nouvelle m�e-
thode semi-analytique pour l'�etude des perfor-
mances d'un r�ecepteur RAKE dans un syst�eme
�a ultra large bande bas�e sur l'acc�es multiple
par r�epartition en code �a s�equence directe (DS-
CDMA). Cette m�ethode �a pour objectifs de four-
nir un outil pour faciliter l'�etude d'un tel syst�eme
et de mener �a un mod�ele compl�etement analytique
du syst�eme.

Abstract { We present a new semi-analytic
method for the study of the performance of a
RAKE receiver in a direct-sequence code-division
multiple-access (DS-CDMA) based ultra wide-
band (UWB) system. This method is intended as
a tool to facilitate further performance studies of
this type of system and, ultimately, to lead to a
fully analytical model.

2.1 Introduction

La technologie �a bande ultra large (UWB) a attir�e beaucoup d'int�erêt dans les derni�eres
ann�ees. Les principaux attraits de la technologie sont d'importants taux de transmission, un faible
coût et une faible consommation de puissance. De par sa nature, la technologie UWB op�erera
n�ecessairement en pr�esence d'interf�erents relativement puissants. L'acc�es multiple par r�epartition
en code �a s�equence directe (DS-CDMA), qui est tr�es e�cacepour combattre l'interf�erence �a
bande �etroite, est une technique qui peut potentiellementexploiter les principaux avantages de
la technologie UWB [1, 2].

La m�ethode semi-analytique que nous proposons a pour but d'analyser les performances de
r�ecepteurs de type RAKE dans les syst�emes UWB bas�es sur leDS-CDMA. Cette m�ethode est
bas�ee sur la d�ecomposition analytique des di��erents �el�ements du signal pr�esent au r�ecepteur et
permet d'obtenir une analyse du taux d'erreur binaire e�cace en terme de temps de calcul. Cette
m�ethode est aussi une premi�ere �etape dans le but d'une �etude compl�etement analytique d'un tel
syst�eme.
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2.2 Description du syst�eme

Signal transmis

Le signal g�en�er�e au transmetteur est un paquet de 2M + 1 bits �equiprobables modul�e par
d�eplacement de phase bivalente (BPSK),f bm g 2 f 1; � 1gM

m= � M , et ce signal est �etal�e en fr�equence
par une s�equence d'�etalements(t). Si on consid�ere le paquet en entier, le signal transmis est donn�e
par

x(t) =
MX

m= � M

bm

p
Ebs(t � mTs) ; (2.1)

o�u Eb est l'�energie d'un bit et Ts est la p�eriode d'un symbole.
La s�equence d'�etalement est un code PN de longueurN d�e�ni par

s(t) = A
N � 1X

i =0

ai p(t � iTc) ; (2.2)

o�u A est l'amplitude des impulsions et est ajust�e de mani�ere �ace ques(t) ait une �energie unitaire,
les termesf ai g 2 f 1; � 1gN

i =1 forment un code PN,Tc est la p�eriode d'un chip et p(t) est la forme
du chip. Dans ce syst�eme, les chips sont des impulsions UWB qui incluent les e�ets des antennes
de transmission et de r�eception. L'impulsionp(t) utilis�ee est une impulsion fr�equemment utilis�ee
dans la litt�erature [3], soit :

p(t) =

"

1 � 4�
�

t
� m

� 2
#

exp

"

� 2�
�

t
� m

� 2
#

: (2.3)

Signal re�cu

Le signal re�cu est d�e�ni par

r (t) = x(t) 
 h(t) + nNB (t) + n(t) ; (2.4)

o�u x(t) est le signal transmis d�e�ni �a l'�equation (2.1).
h(t) est la r�eponse impulsionnelle repr�esent�ee sous forme de ligne de retard �a prises :

h(t) =
L p � 1X

l=0

� l � (t � � l ) : (2.5)

Les canaux utilis�es dans les simulations sont g�en�er�es �a l'aide du mod�ele de canal standard CM3
adopt�e par le comit�e 802.15.3a de l'IEEE [4].

nNB (t) est l'interf�erence �a bande �etroite et approxime un signal de type IEEE 802.11a par
un processus gaussien al�eatoire limit�e en fr�equence a�ectant la même bande de fr�equence que le
signal 802.11a (soit une largeur de bande de 16.6 MHz centr�ee �a 5.2 GHz.

n(t) est un bruit blanc gaussien additif, d�e�nit par la densit�e spectrale de puissanceSn (! ) =
N0=2.
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2.3 R�ecepteurs

Forme g�en�erale du r�ecepteur RAKE

Le r�ecepteur RAKE est compos�e deL r corr�elateurs, ajust�es �a des d�elais di��erents, dont le s
sorties sont combin�ees de mani�ere lin�eaire pour former le signal d�esir�e.

La sortie du r�ecepteur, apr�es combinaison lin�eaire, estdonc

z =
L rX

i =1

wi

� i + TsZ

� i

r (t)s(t � � i ) dt ; (2.6)

o�u wi est le poids associ�e �a la branchei et � i est le d�elai de cette même branche.

RAKE-MRC

La combinaison lin�eaire des branches du r�ecepteur RAKE peut se faire de plusieurs mani�eres.
Le r�ecepteur RAKE classique, tel que d�e�ni par Turin en 1980 [5], utilise la combinaison �a ratio
maximal (MRC) pour combiner la sortie des branches.

Soit w , le vecteur des poids de la forme g�en�erale du r�ecepteur RAKE, nous obtenons les poids
suivants pour le r�ecepteur RAKE-MRC :

w = wMRC ; (2.7)

o�u wMRC est le vecteur de poids qui maximise le rapport siganl �a bruit si les entr�ees �a combiner
ne sont pas corr�el�ees.

RAKE-MMSE

La combinaison minimisant l'erreur quadratique moyenne (combinaison MMSE) permet de
combattre l'e�et de la corr�elation entre les branches du r�ecepteur RAKE et d'obtenir une combi-
naison optimale en tout temps, au sens d'une solution de nature stochastique dans un environne-
ment stationnaire (�ltre de Wiener). Pour ce faire, on utilise l'inverse de la matrice de covariance
de l'interf�erence plus bruit (matrice qui inclut l'e�et de toutes les sources d'interf�erence et de
bruit contenues dans le signal re�cu),R I + N , pour d�eterminer les poids des branches pour la
combinaison MMSE. Le poids des branches peut donc être donn�e par

wMMSE = R � 1
I + N wMRC : (2.8)

Puisque la combinaison MMSE est toujours optimale au sens del'erreur quadratique moyenne,
la combinaison MMSE est �equivalente �a la combinaison MRC lorsque les branches du r�ecepteur
RAKE ne sont pas corr�el�ees. Dans ce cas, les poids sont identiques �a un facteur d'�echelle pr�es.

c
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2.4 M�ethode semi-analytique

Cette section pr�esente une m�ethode semi-analytique pour�evaluer les performances du syst�eme
d�e�ni dans les sections pr�ec�edentes. La m�ethode est dite semi-analytique car elle permet d'obtenir
une forme exacte du taux d'erreur binaire pour une r�ealisation de canal donn�ee.

Signal �a la sortie d'une branche

Le signal �a la sortie d'une branche du r�ecepteur RAKE peutêtre divis�e en trois composantes
ind�ependantes :

zi = Si + nNB i + n i : (2.9)

Composante provenant des parcours multiples

La composanteSi provient des r�ep�etitions du signal transmis par les di��erents parcours mul-
tiples. Elle est d�e�nie par l'�equation suivante :

Si =
p

Eb

L p � 1X

l=0

MX

m= � M

bm � l �

� i + TsZ

� i

s(t � mTs � � l )s(t � � i ) dt

= Si; 0 + Si;ISI : (2.10)

Cette composante est elle-même form�ee de deux sous-composantes, soitSi; 0, la partie de Si

qui contribue au signal d�esir�e, et Si;ISI , la partie deSi qui contribue �a l'interf�erence intersymbole
(ISI).

En supposant le bit d�esir�e, b0, connu, Si; 0 est d�e�ni par l'�equation enti�erement d�eterministe
suivante :

Si; 0 = b0

p
Eb

X

l� [0;L p � 1];x l =0

� l �
Z � l +( x l +1) Ts

� i

s(t � x l Ts � � l )s(t � � i ) dt (2.11)

+ b0

p
Eb

X

l� [0;L p � 1];x l +1=0

� l �
Z � i + Ts

� l +( x l +1) Ts

s(t � (x l + 1) Ts � � l )s(t � � i ) dt :

La composanteSi;ISI , cependant, contient deux s�equences de variables al�eatoires i.i.d. En
utilisant le th�eor�eme de la limite centrale, on peut approximer Si;ISI �a l'aide d'une variable
al�eatoire gaussienne de moyenne nulle et de variance Var(Si;ISI ) d�e�nie par

Var(Si;ISI ) =
X

l� [0;L p � 1];x l 6=0

 
p

Eb� l �
Z � l +( x l +1) Ts

� i

s(t � x l Ts � � l )s(t � � i ) dt

! 2

+
X

l� [0;L p � 1];x l +1 6=0

 
p

Eb� l �
Z � i + Ts

� l +( x l +1) Ts

s(t � (x l + 1) Ts � � l )s(t � � i ) dt

! 2

:
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Si l'on pose l'hypoth�ese que la corr�elation entre les branches due �a l'ISI est n�egligeable, on
obtient la matrice C ISI (matrice de covariance de l'interf�erence due aux parcoursmultiples) :

C ISI =

2

6
6
6
4

Var(S1;ISI ) 0 � � � 0
0 Var(S2;ISI ) � � � 0
...

...
. . .

...
0 0 � � � Var(SL r ;ISI )

3

7
7
7
5

: (2.12)

Composante provenant de l'interf�erence �a bande �etroite

La composantenNB i provient de l'interf�erence �a bande �etroite. Elle est d�e�nie par l'�equation
suivante :

nNB i =

� i + TZ

� i

nNB (t)s(t � � i ) dt : (2.13)

En appliquant quelques simpli�cations propos�ees dans [6], l'�el�ement ( m; n) de la matrice de
corr�elation du NBI �a la sortie des branches peut être repr�esent�ee par l'approximation suivante :

[R NB ]mn ' j S(f c)j
2 Rb

SIR
cos(2�f c(� m � � n )) � sinc((� m � � n )WNB ) : (2.14)

Composante provenant du bruit thermique

La composanteni provient du bruit thermique au r�ecepteur. Elle est d�e�nie par l'�equation
suivante :

ni =

� i + TZ

� i

n(t)s(t � � i ) dt : (2.15)

Puisque n(t) est un processus gaussien dont la moyenne est nulle et dont la fonction d'auto-
corr�elation est N0

2 � (t), ni est une variable al�eatoire gaussienne de moyenne nulle et de variance
� 2

n = N0
2 .

Matrice de corr�elation interf�erence plus bruit

La matrice de corr�elation interf�erence plus bruit, R I + N , peut être construite �a partir des
�el�ements d�e�nis dans les trois sous-sections pr�ec�edentes :

R I + N = C ISI + R NB + � 2
n I L r ; (2.16)

o�u C ISI repr�esente l'interf�erence due aux parcours multiples,R NB repr�esente l'interf�erence �a
bande �etroite et � 2

n I L r repr�esente le bruit blanc gaussien (I L r repr�esente la matrice identit�e de
dimensions (L r � L r )).
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SNR et BER �a la sortie du r�ecepteur

Soit s0 le vecteur contenant les composantes parcours multiples dechaque branche du r�ecepteur
qui contribuent au signal d�esir�e :

s0 =
�

S1;0 S2;0 � � � SL r ;0
� T

: (2.17)

La forme g�en�erale du rapport signal �a bruit �a la sortie du r�ecepteur, 
 , est donn�e par l'expression
suivante :


 =
(w H s0)2

w H R I + N w
: (2.18)

Pour un syst�eme BPSK, le taux d'erreur binaire en fonction du rapport signal �a bruit �a la
sortie du r�ecepteur est donn�e par [7] :

Pb = Q
� p

2

�

: (2.19)

Pour d�eterminer le taux d'erreur binaire pour le r�ecepteur RAKE-MRC, on remplace les poids
w par les poidswMRC dans l'�equation (2.18), puis on applique l'�equation (2.19) pour d�eterminer
le taux d'erreur binaire.

On proc�ede de la même mani�ere pour le r�ecepteur RAKE-MMSE en rempla�cant les poids dans
l'�equation (2.18) par wMMSE .

2.5 Conclusion

La validit�e de la m�ethode semi-analytique propos�ee a �et�e v�eri��ee par une comparaison avec
des simulations par la m�ethode de Monte-Carlo e�ectu�ees avec le même syst�eme. Nous avons
observ�e que la m�ethode semi-analytique reproduit ad�equatement les e�ets de l'interf�erence �a
bande �etroite. Dans le cas de l'ISI, on note que le comportement de la m�ethode semi-analytique
est tr�es proche de celui de la m�ethode de Monte-Carlo, bienque la m�ethode semi-analytique
ignore la faible corr�elation induite entre les branches duRAKE par l'ISI. Il est important de
noter que pour un taux binaire sup�erieur �a 100 Mb/s, la corr�elation due �a l'ISI ne pourrait pas
être n�eglig�ee.

La m�ethode semi-analytique est une premi�ere �etape vers une �etude compl�etement analytique
de ce syst�eme. Il est aussi int�eressant d'observer qu'�a un taux binaire de 100 Mb/s, la m�ethode
semi-analytique g�en�ere des r�esultats environ 100 fois plus rapidement que la simulation par la
m�ethode de Monte-Carlo.
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Architecture de routage hi�erarchique
multiniveaux pour les r�eseaux de

capteurs sans �l
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R�esum�e { Nous d�eveloppons une architecture de
routage hi�erarchique �a plusieurs niveaux qui per-
mettra un gain important en dur�ee de vie par rap-
port aux protocoles existants dans des sc�enarios
o�u des milliers de n�uds sont d�eploy�es pour la
cueillette de donn�ees dans des environnements dif-
�ciles d'acc�es ou peu enclins �a l'utilisation d'infra-
structures �laires.

Abstract { We are developping a multilevel
hierarchical routing architecture for wireless sen-
sor networks. The new architecture promises an
important network life time gain in comparison
to existing protocols for thousand-nodes networks
with data collecting scenarios in hostile environ-
ments.

3.1 Introduction

F
orts des r �ecents progr�es dans les champs des t�el�ecommunications sans �l et de l'�electronique
num�erique, les r�eseaux de capteurs sans �l jouissent d'ungrand int�erêt en recherche scien-

ti�que. Ces r�eseaux ouvrent la voie �a de nouvelles applications des capteurs dans les environne-
ments contrôl�es grâce �a leurs fonctionnalit�es augment�ees : coop�eration, traitement des donn�ees,
con�guration automatique, etc.

Les applications des r�eseaux de capteurs sans �l sont multiples : surveillance et contrôle �a
distance de param�etres tels que la temp�erature, le pH du sol, la qualit�e de l'air d'usines �a risque,
mesure de param�etres de d�eformation et de pression d'une structure, informatisation de voitures,
etc. Le plus souvent, les r�eseaux de capteurs trouvent leurint�erêt dans des applications o�u le
nombre de capteurs est tr�es �elev�e (des centaines, des milliers) et leur d�eploiement al�eatoire, o�u
la zone de d�eploiement est di�cile d'acc�es ou inad�equatepour des capteurs �laires et lorsqu'un
entretien minimal du r�eseau est requis.

La contrainte directrice pour le design des algorithmes d'un r�eseau de capteurs sans �l est
l'�energie disponible limit�ee. En e�et, chaque capteur b�en�e�cie d'une source d'�energie �nie. Chacun
disposant d'une unit�e radio, d'une unit�e de calcul et d'une m�emoire, les d�epenses d�e'�energies
doivent être minimis�ees. La plupart des protocoles doivent donc être repens�es pour convenir aux
besoins et contraintes des r�eseaux de capteurs sans �l.

Nous introduirons l'architecture hi�erarchique LEACH avant de pr�esenter notre architecture
hi�erarchique �a plusieurs niveaux, puisque cette derni�ere est une version augment�ee du protocole
LEACH. Les avantages projet�es seront aussi expliqu�es.
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3.2 Architecture LEACH

LEACH, Low Energy Adaptive Clustering Hierarchy[1, 3], est une architecture de routage
con�cue express�ement pour les r�eseaux de capteurs sans �l, o�u des groupes adaptatifs et rotatifs
sont form�es de fa�con �a r�epartir les d�epenses d'�energies dans le re�eseau. La division du temps
pour l'architecture LEACH est la p�eriode, d'une dur�ee �xe. Chaque p�eriode p comporte une
phase pr�eparatoire et une portion en r�egime permanent.

Phase pr�eparatoire

Au d�ebut d'une p�eriode, les capteurs entre dans la phase d'�election de k chefs de groupe,
lesquels communiqueront directement avec la station de base distante. L'�election est probabiliste
avec un crit�ere imposant �a tous les n�uds de devenir chef degroupe avant qu'un même n�ud
ne redevienne chef de groupe �a son tour. Les (n � k) n�uds non �elus pour cette p�eriode jouent
le rôle de simples capteurs.

Une fois �elus, lesk chefs de groupe transmettent une trame d'identi�cation viaun protocole
d'acc�es multiple CSMA non-persistant. Les simples capteurs re�coivent ces trames et s'associent
au chef de groupe dont le signal est le plus fort. Ils lui transmettent une trame d'association. Les
groupes ainsi form�es, les chefs de groupe �etablissent un sch�ema d'acc�es TDMA avec pour leur
groupe respectif. La �gure 3.1 pr�esente la division en groupes �a la �n de la phase pr�eparatoire
d'une p�eriode.

Station de base

Fig. 3.1: Illustration du principe de regroupement du protocoleLEACH. Les chefs de groupe
sont en noir et les simples capteurs en blanc. Les lignes pleines identi�ent les limites de groupes.
Les chefs de groupe communiquent directement �a la station de base.

R�egime permanent

Les groupes form�es, la phase de transmission de donn�ees peut commencer. Pour le reste de
la p�eriode courante, les simples capteurs transmettent leurs donn�ees directement �a leur chef de

Rapport Annuel d'Activit�es - Laboratoire de Radiocommuni cations et de Traitement du Signal



Simon Savary et al. 19

groupe, en ajustant leur puissance de transmission en cons�equence. Les chefs de groupe re�coivent
les donn�ees de leurs capteurs et utilisent la derni�ere tranche de temps de la trame TDMA, qui
leur est r�eserv�ee, pour compresser et envoyer ces donn�ees directement �a la station de base. Cette
op�eration est coûteuse et doit être faite parcimonieusement. �A la �n d'une p�eriode, une nouvelle
phase pr�eparatoire d�ebute une nouvelle p�eriode. De nouveaux n�uds deviendront chefs de groupe.

Protocoles d�eriv�es de LEACH

Une version centralis�ee de LEACH, appel�ee LEACH-C [3], am�eliore la version originale en
d�el�eguant la tâche de formation des groupes �a la stationde base. Les n�uds doivent par contre
connâ�tre ou estimer leur position. La station de base r�epartit les rôles selon l'�energie restante
dans chaque capteur. L'am�elioration se mesure �a 40% plus de donn�ees transmises �a la station de
base par quantit�e d'�energie d�epens�ee.

Finalement, le protocole BCDCP,Base-Station Controlled Dynamic Clustering Protocol[5], est
une autre version centralis�ee et am�elior�ee de LEACH, quipropose le balancement des groupes
et le routage entre les chefs de groupe, que LEACH et LEACH-C ne supportent pas. BCDCP
surpasse LEACH-C d'environ 40% pour les donn�ees re�cues �ala station de base.

3.3 Nouvelle architecture propos�ee

Une architecture hi�erarchique a l'avantage de r�eduire les distances de transmission au chef de
groupe le plus pr�es. Les architectures LEACH, LEACH-C et BCDCP comportent toutes trois
un niveau hi�erarchique. Les �economies d'�energie apport�ees par ces protocoles sont notables pour
des r�eseaux de taille modeste, soit environ 100 �a 1000 capteurs. Pour des r�eseaux plus grands,
les groupes peuvent devenir trop nombreux ou trop denses, r�eduisant ainsi les gains apport�es
par LEACH. Une solution est d'ajouter des niveaux de hi�erarchie pour r�eduire la taille des sous-
groupes. �A l'instar de LEACH, les capteurs communiquent avec un chef de groupe, lui-même
soumis �a un chef de groupe de niveau sup�erieur. Le nombre deniveaux hi�erarchique demeure un
param�etre propre au nombre de n�uds du r�eseau.

Nous consid�erons en premier lieu une hi�erarchie �a trois niveaux, c'est-�a-dire les simples cap-
teurs, les chefs de groupe de niveau 1 et les chefs de groupe deniveau 2. La �gure 3.2 illustre
le principe. Les capteurs (niveau 0) communiquent leurs donn�ees au chef de groupe de niveau 1.
Ceux-ci, s�epar�es �a leur tour en groupes, parlent �a leur chef de groupe de niveau 2. La station de
base, quant �a elle, re�coit les donn�ees des capteurs de niveau 2.

Typiquement, les donn�ees accumul�ees par les capteurs sont spatialement et temporellement
corr�el�ees, par exemple lorsque la temp�erature est le param�etre d'int�erêt. Les donn�ees peuvent
donc être d�ebarrass�ees de cette corr�elation en passantd'un niveau �a un autre dans la hi�erarchie.
Comme cette agr�egation des donn�ees a un coût �energ�etique, celui-ci peut être distribu�e parmi
les chefs de groupe en partageant la tâche entre les niveaux.

Un autre avantage d'une telle hi�erarchie est que les capteurs peuvent alors être group�es en plus
petit nombre que pour LEACH, r�eduisant du même coup le tra�c de groupe et les retards dans
le cas d'utilisation du TDMA. De plus, les groupes �etant plus nombreux, les chefs de groupe
se situent d'embl�ee plus pr�es des capteurs, qui peuventipso facto r�eduire leur puissance de
transmission.
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Capteurs (niveau 0)

Chefs de groupe de niveau 2

Chefs de groupe de niveau 1

Station de base

Fig. 3.2: Illustration de la hi�erarchie �a plusieurs niveaux degroupement. Cet exemple comporte
3 niveaux.

3.4 Conclusion

Une architecture de routage hi�erarchique �a trois niveauxa �et�e d�ecrite pour les r�eseaux de
capteurs sans �l. Cette architecture se prête naturellement aux r�eseaux comportant des milliers
de n�uds et promet de bonnes �economies d'�energies, au moins �equivalentes �a celles obtenues par
le protocole LEACH, mais pour des r�eseaux de taille plus modeste. L'extension �a plus de trois
niveaux sera d�evelopp�ee et analys�ee dans un avenir rapproch�e.
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R�esum�e { Nous proposons une classe de codes
LDPC (Low Density Parity Check) construite �a
partir de matrices de permutation circulantes.
�Etant caract�eris�es par une complexit�e de codage
lin�eaire, les codeurs propos�es atteignent des ca-
pacit�es au-dessus de 1 Gbits/sec. Pour un taux
d'erreur inf�erieur �a 10 � 10, les codes propos�es
conviennent aux applications �a rendement �elev�e
et �a grande vitesse, telles que les r�eseaux sans
�l �a grande vitesse, les syst�emes mobiles futurs,
r�eseaux de grandes distances, Gigabit Ethernet,
stockage magn�etiques et optiques des donn�ees.

Abstract { We propose a class of LDPC codes
which are constructed from circulant permutation
matrices. Being characterized by linear encoding
complexity, the encoders of the proposed codes at-
tain throughputs in the Gbits/sec. Having no bit-
error-rate 
oor down to 10 � 10, the proposed codes
are suitable for high-performance and high-speed
applications, such as high-speed wireless networks,
future mobile system, long-haul optical channels,
Gigabit Ethernet, magnetic and optical data sto-
rages.

4.1 Introduction

B
ecause of their excellent performance and the existence of e�ective decoding schemes, low
density parity check (LDPC) codes introduced by Gallager [1] have recently received a lot

of interest for reliable high speed communication applications such as long-haul optical chan-
nels and magnetic storage. Several standards have been recently proposed which suggested the
incorporation of LDPC codes : 802.3 Gigabit Ethernet, 802.11n high-throughput wireless local
area networks (LAN), 802.16 broadband wireless access systems, and Digital Video Broadcast
(DVB) satellite communications. Because of their many applications, a great deal of research
e�ort has been directed towards LDPC code construction, their performance analysis, structural
study, as well as encoding and decoding of LDPC codes. In thiswork, we discuss techniques for
the construction of high-performance codes.

Several approaches to code construction have been introduced in the recent literature, such
as random code construction, construction based on repeat-accumulate codes, �nite geometries,
and Reed-Solomon (RS) codes, and construction based on circulant permutation matrices. We
have constructed LDPC codes based on circulant permutationmatrices because of their simple
structure which dramatically reduces the storage requirements associated with the parity check
matrix in encoders and decoders [2] [3] [4] [5]. Since their parity-check matrices consist of circu-
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lant permutation sub-matrices, the hardware complexity and the routing congestion of parallel
decoders can be dramatically reduced compared to randomly-constructed LDPC codes.

4.2 Proposed LDPC codes

We propose a class of irregular LDPC codes characterized by the following parity-check matrix
H = [ H SjH P ] in which each column and each row have non-constant degrees, i.e. the parity-check
matrix is made up of aJ � L array of circulant submatrices as follows :

H =

2

6
6
6
4

H 1; 1 � � � H 1; L � J
...

. . .
...

H J � 1; 1 � � � H J � 1; L � J

H J; 1 � � � H J; L � J

�
�
�
�
�
�
�
�
�

I � � � 0 0 0
...

. . .
...

...
...

H J � 1; L � J +1 � � � H J � 1; L � 2 I I (q � 1)
H J; L � J +1 � � � H J; L � 2 I I

3

7
7
7
5

: (4.1)

For 1 � j � J and 1 � l � L , the sub-matrix H j;l in position (j; l ) within H is either aq� q null
matrix or a q� q circulant matrix obtained by circulating the rows of the identity matrix I to the
right by Cj;l places, i.e.H j;l � I (Cj;l ). The shifting coe�cient Cj;l is randomly chosen in such a
way as to avoid short cycles in the code's Tanner graph. To distinguish from conventional columns
and rows, we refer to a column (row) of sub-matrices withinH as a block-column (block-row).
Hence, matrix H hasJ block-rows andL block-columns (BC).

An important contribution in equation (4.1) is that four sub-matrices
�

I I (q � 1)
I I

�
which

compose a dual-diagonal matrix by row and column permutations are used at the lower-right
corner ofH P to lower the error 
oor and reduce encoding complexity [3]. Thus, by putting the
rows of H J � 1 = [ H J � 1;1 � � � H J � 1;L � 2 I I (q � 1)] and H J = [ H J;1 � � � H J;L � 2 I I ] into
the odd and even rows ofH , respectively, the proposed matrix is characterized by a triangular
plus dual-diagonal form. Being characterized by a triangular matrix, the encoding complexity of
the proposed codes is linearly proportional to the block length. The implementation results into
FPGA devices indicate that the encoders for this class of LDPC codes support throughputs over
10 Gbits/sec using only several hundreds of exclusive-OR gates [5].

4.3 Code construction for low error 
oors

Two main causes of error 
oors in LDPC codes are known to be 1- asmall minimum distance,
and 2- low-weight pseudo-codewords. A classical measure ofthe \goodness" of a code is the
code's minimum Hamming distance which is de�ned as the minimum number of coordinates in
which any two distinct codewords di�er. Analogous to the role of minimum Hamming distance
in maximum likelihood (ML) decoding, the minimum pseudo-codeword weight has been shown
to be a leading predictor of performance in iterative beliefpropagation (BP) decoding [6]. Some
pseudo-codewords which do not constitute valid codewords but cause failures in the BP decoder
are typically referred to as stopping sets in a binary erasure channel or trapping sets in an AWGN
channel or in a binary symmetric channel.
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Fig. 4.1: Block cycles in matrixH . Unmarked spaces are null sub-matrices.

To design high-performance LDPC codes with low error 
oors,we propose a progressive ap-
proach in which matrix H is constructed BC-by-BC starting from the rightmost BC (recall that
BC refers to block-column) to the leftmost BC within H , where the column degree of each BC
increases from the smallest degree for the rightmost BC to the largest degree for the leftmost BC.
To increase both the minimum distance of the codewords and the minimum pseudo-codeword
weight, the position and the shifting coe�cient of each circulant matrix are carefully chosen
during code construction.

The position of each circulant matrix : Each circulant matrix in each BC should be
carefully positioned to reduce short block cycles inH . Between two arbitrary BCs with a degree
of 3, block 4-cycles and block 6-cycles should be avoided, while double block 4-cycles and block 6-
cyclse should be reduced between two arbitrary BCs with a degree of 4. A block 4-cycle indicates
that two BCs are linked via two block-rows, while a block 6-cycle indicates that three BCs are
linked via three block-rows, where a circulant matrix in position ( j; l ) within H stands for a link
of BC l with block-row j . Fig. 4.1 shows an intuitive example for short block cycles within H. A
double block 4-cycle in Fig. 4.1 indicates that two BCs are linked via three block-rows.

The shifting coe�cient of each circulant matrix : To optimize the cycle structure, the
shifting coe�cients of the circulant matrices for BCs with degree 2 and 3 are chosen to avoid
cycles of length 4, 6, or 8. Then, the coe�cients for BCs with degree 4 are chosen to avoid cycles
of lengths 4 and 6. Finally, the short cycle of length 6 must becomposed of high-degree BCs.

4.4 Performance analysis

We have observed the error 
oors of various LDPC codes by performing simulations with bi-
nary phase-shift keying (BPSK) modulation in an AWGN channel. The iterative BP decoder
stops when either a valid codeword is found or 50 decoding iterations are reached. The experi-
mental results indicate that both the minimum distances andthe error 
oors can be improved
by decreasing the fraction of columns with minimum degree inH . As an example, Fig. 4.2 com-
pares the frame error rate (FER) and the bit error rate (BER) of two codes characterized by
the parity-check matrix in (4.1). The minimum distances areupper-bounded at 26 and 73 for
Code 1 with � 2= 0.263 and Code 2 with� 2= 0.124, respectively, where� 2 denotes the fraction
of columns with a minimum degree of 2 inH . It is shown in Fig. 4.2 that the slope of the error
curves in the waterfall region increases with increasing minimum distance. No BER 
oor down
to 10� 10 was observed for Code 2.
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Fig. 4.2: BER and FER comparisons between code 1 and code 2. The twocodes have a code
length of 1944 and a code rate of 2/3.

4.5 Future applications

Because of their excellent performance and their simple structures, LDPC codes based on cir-
culant permutation matrices are very suitable for high-speed and high-performance applications
in advanced digital communication. By optimizing both the degree distributions and the cycle
structures during code construction, we designed LDPC codes having no BER 
oor down to
10� 10 which can be used in broadband wireless access networks or optical communications. To
design irregular LDPC codes for magnetic and optical data storage where a BER 
oor of 10� 15 is
often required, we can further optimize the cycle structures during code construction by reducing
the fraction of columns with small degree inH and decreasing the size of each submatrix (i.e.
increasing the number of block-rows).
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R�esum�e { Nous avons con�cu des encodeurs �a
haute-vitesse pour deux classes de codes LDPC
(Low Density Parity Check). La premi�ere classe
est caract�eris�ee par une matrice ayant une forme
double-diagonale approximative et a �et�e employ�ee
dans les normes 802.11n et 802.16e. Comparati-
vement �a la premi�ere classe, la deuxi�eme classe
de codes LDPC, qui est caract�eris�ee par une ma-
trice combinant les formes triangulaire et double-
diagonale, donne des faibles taux d'erreurs et
abaisse la complexit�e de codage. Les r�esultats
d'impl�ementation dans les dispositifs FPGA in-
diquent que les deux classes de codes LDPC sup-
portent des d�ebits de plus de 600 Mbps en utilisant
quelques dizaines de portes OU-exclusif.

Abstract { We have designed high-speed en-
coders for two classes of low-density parity-check
(LDPC) codes. The �rst class of LDPC codes, cha-
racterized by a parity-check matrix having an ap-
proximate dual-diagonal form, has been used in
the IEEE 802.11n and 802.16e standards. Compa-
red to the �rst class, the second class of LDPC
codes, characterized by a matrix in a triangular
plus dual-diagonal form, exhibits a lower error

oor and lower encoding complexity. The imple-
mentation results into FPGA devices indicate that
the encoders for the two classes of LDPC codes
support throughputs over 600 Mbps using only se-
veral tens of exclusive-OR gates.

5.1 Introduction

A
dvanced error correction codes, the so-called low-density parity-check (LDPC) codes, have
been included into both the IEEE 802.11n standard for wireless local area networks (LAN)

and the IEEE 802.16e standard for broadband wireless accesssystems to enhance robustness
and to reduce transmission power in these systems. In this paper, we discuss high-speed imple-
mentations of the encoders for the LDPC codes speci�ed in the802.11n and 802.16e standards.
Further, to minimize the hardware costs and the memory requirements of such encoders, we
propose a class of high-performance codes which can be encoded in linear time, by designing
the parity check matrix in a triangular plus dual-diagonal form [1] [2] [3]. The hardware costs
of the encoders are compared in detail between the proposed LDPC codes and the LDPC codes
speci�ed in the 802.11n and 802.16e standards.
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Fig. 5.1: Encoders for 802.11n and 802.16e standards. (a) Parity-check matrix H in an approxi-
mate dual-diagonal form. Solid points are circulant permutation matrices of I and unmarked
spaces are null sub-matrices. (b) Block diagram of the encoder architecture.

5.2 Encoders for the codes in 802.11n and 802.16e stan-
dards

The LDPC codes speci�ed in 802.11n and 802.16e standards arecharacterized by a parity-
check matrix H = [ H SjH P ] in which each column and each row have non-constant degrees, i.e.
the parity-check matrix is made up of aJ � L array of circulant submatrices as follows :

H =

2

6
4

H 1; 1 � � � H 1; L � J
...

. . .
...

H J; 1 � � � H J; L � J

�
�
�
�
�
�
�

H 1; L � J +1 � � � H 1; L
...

. . .
...

H J; L � J +1 � � � H J; L

3

7
5 : (5.1)

For 1 � j � J and 1 � l � L , the sub-matrix H j;l in position (j; l ) within H is either aq� q null
matrix or a q� q circulant matrix obtained by circulating the rows of the identity matrix I to the
right by Cj;l places, i.e.H j;l � I (Cj;l ). To reduce encoding complexity, the parity partH P has an
approximate dual-diagonal form. Fig. 5.1(a) shows matrixH of the LDPC code speci�ed in the
802.16e standard with a code rate of 2/3. To encode such a code, matrix H is divided into six
submatricesA, B, C, D, E , and T . Let x = ( u; p1; p2), where u denotes the systematic part,
p1 and p2 combined denote the parity part. From the encoding equationHx T = 0T , we get the
following encoding algorithm [4] :

pT
1 = F � 1(� ET � 1A + C)uT ; (5.2)

pT
2 = T � 1(Au T + Bp T

1 ); (5.3)

where F = � ET � 1B + D . A block diagram of the encoding procedure is shown in Fig. 5.1(b).
The systematic bits vectoru is multiplied step-by-step by sub-matricesA , C, T � 1, E, F � 1, B ,
and T � 1 to obtain the parity bits p1 and p2. Since A, B, C, D, E, T are sparse matrices,
the multiplications are simply implemented with several exclusive-OR (XOR) gates. Thus, the
encoding complexity mainly depends on the sub-matrixF � 1. For the LDPC codes in the 802.11n
and 802.16e standards, the sub-matricesB , D and E are randomly chosen in such a way that
the sub-matrix F � 1 becomes the identity matrix.
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Fig. 5.2: Layered encoding algorithm deduced from encoding equation H x = 0 .

5.3 Layered encoders for the proposed LDPC codes

A main drawback of the LDPC codes in 802.11n and 802.16e standards is that H has at least
(J � 1) � q columns of degree 2 which may result in a high error 
oor. Thus, we propose a class
of irregular LDPC codes in whichH P has a triangular plus dual-diagonal form in [1] . As an
example, considerJ = 4 in (5.1). The proposed LDPC code is characterized by the following
matrix.

H =

2

6
6
4

H 1; 1 � � � H 1; L � 4

H 2; 1 � � � H 2; L � 4

H 3; 1 � � � H 3; L � 4

H 4; 1 � � � H 4; L � 4

�
�
�
�
�
�
�
�

I 0 0 0
H 2; L � 3 I 0 0
H 3; L � 3 H 3; L � 2 I I (q � 1)
H 4; L � 3 H 4; L � 2 I I

3

7
7
5 : (5.4)

Four sub-matrices
�

I I (q � 1)
I I

�
which together form a dual-diagonal matrix after a number

of row and column permutations are used at the lower-right corner of H to lower the error 
oor
and to reduce encoding complexity [1]. Consider a partitioning of x into 5 parts, i.e. x = ( u, p1,
p2, p3, p4), where u denotes the systematic part and (p1, p2, p3, p4) denotes the parity part.
SinceH has a triangular plus dual-diagonal form, the encoding equation H x T = 0T is naturally
broken down into alayered encoding algorithmwhich is shown in Fig. 5.2.

The hardware implementation of the proposed layered encoder is decribed in [2]. At �rst, the
systematic bits vectoru is multiplied by H S1 to get the parity bits p1. Then, the vector (u, p1)
is multiplied by H S2 and H 2;(L � 3) to get the vector p2, and so on. Since all the sub-matrices are
sparse matrices, the multiplication is simply implementedwith several XOR gates.

5.4 Results

We implemented encoders for three LDPC codes into Xilinx Virtex-II FPGA devices. Both
the code speci�ed in 802.16e standard and the code proposed by the TGn Sync group within the
802.11n workgroup are characterized by the parity-check matrix in an approximate dual-diagonal
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Tab. 5.1: XOR gates utilization and speeds of the encoders for twoLDPC codes.

M =3 M =9

RAM XOR Speed Latency RAM XOR Speed Latency

(bits) gates (Mbps) (�s ) (bits) gates (Mbps) (�s )

Code in 802.16e 3528 38 600 7.68 3816 112 1800 2.56

Code in 802.11n 3528 41 600 7.68 3816 121 1800 2.56

The proposed code 1872 34 600 3.84 1872 103 1800 1.28

form, while the proposed code is characterized by a matrix ina triangular plus dual-diagonal form.
To increase encoding speed, XOR processing for matrix-vector multiplications were implemented
in parallel by using repeatedlyM processorst = m=M times, wherem is the number of rows in
each matrix andM is the degree of parallelism. The systematic bitsu and the intermediate vector
were stored into the dual-port Random Access Memory (RAM) with one port for writing and
one port for reading. The memory requirements, the XOR gate statistics, the encoding speeds,
and the encoding latencies of several encoders are listed inTable 5.1, where the encoding speed
was determined by using an encoding clock frequency of 100 MHz. Compared to the codes in the
802.16e and 802.11n standards, the proposed code brings a saving in memory resources of 50%
and a reduction in latency of the same order. Because of theirvery low error 
oor [1] [3], the
proposed LDPC codes are suitable for high-performance and high-speed applications in digital
communications, including wireless communications.
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R�esum�e { Cet article pr�esente trois ar-
chitectures parall�eles d�esign�ees respectivement,
d�ecodage �a fenêtre glissante avec r�echau�ement
(sliding window ou SW ), d�ecodage �a fenêtre glis-
sante sans r�echau�ement (warm-up free SW) et
d�ecodage �a fenêtre parall�ele sans r�echau�ement
(parallel window ou PW ), pour le d�ecodage de
codes turbo courts et longs destin�es tant aux
syst�emes mobiles de troisi�eme g�en�eration (3G)
qu'aux syst�emes sans �l �a large bande tombant
sous l'�egide de la norme IEEE 802.16. Pour sup-
porter des capacit�es de 10 Mbps ou plus dans
les syst�eme 3G, le d�ecodeur 4-parall�ele avec une
architecture SW avec r�echau�ement qui peut at-
teindre des vitesses de d�ecodage de 30 Mbps est
recommand�e. Pour d�ecoder les codes turbo pr�evus
par la norme 802.16, le d�ecodeur 8-parall�ele avec
une architecture SW sans r�echau�ement est re-
command�e pour les blocs de longueur 512 �a 4096
bits a�n d'atteindre des d�ebits de plus de 70 Mbps,
alors que le d�ecodeur 8-parall�ele avec une archi-
tecture PW est sugg�er�e pour les blocs courts de
48 �a 512 bits a�n de r�eduire au minimum les be-
soins en stockage tout en maximisant la vitesse de
d�ecodage.

Abstract { This paper presents three parallel ar-
chitectures, the so-called warm-up sliding window
(SW), warm-up-free SW, and warm-up-free paral-
lel window (PW) architectures, for decoding short
and long turbo codes speci�ed for both third gene-
ration (3G) mobile systems and broadband wire-
less systems as de�ned by the IEEE 802.16 stan-
dard. To support an overall throughput of more
than 10 Mbps in 3G systems, the 4-parallel de-
coder with a warm-up SW architecture which at-
tains decoding speeds of up to 30 Mbps is recom-
mended. For turbo codes in the 802.16 standard,
the 8-parallel decoder with warm-up-free SW ar-
chitecture is recommended for long blocks ranging
from 512 to 4096 bits in size to attain the speci�ed
throughput of up to 70 Mbps, while the 8-parallel
decoder with a warm-up-free PW architecture is
suggested for the short blocks (between 48 to 512
bits) to minimize the storage requirement and to
maximize the decoding speed.
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Fig. 6.1: Turbo codes in 3G systems and 802.16 broadband wirelessaccess systems. (a) General
encoder for turbo codes. (b) Recursive systematic convolutional (RSC) encoder.

6.1 Introduction

T
urbo codes, �rst introduced by Berrou et al. [1] in 1993, have received a lot of interest,
as they o�er a very powerful error correction technique which allows transmission of data

at rates near the channel capacity with arbitrarily low probability of error. They have been
chosen for third generation (3G) mobile systems and are partof the IEEE 802.16 standard for
broadband wireless access systems. For application in these wireless systems, high throughput
of turbo codes is a critical issue. For example, an overall throughput of more than 10 Mbps for
a wireless terminal is required in order to support high-speed data packet access in 3G systems,
while the IEEE 802.16 speci�cations specify data rates reaching 70 Mbps. However, a turbo
decoder, inherently has a low throughput and a large latencybecause of the iterative decoding
process. A standard turbo decoder comprises two soft-inputsoft-output (SISO) decoders as well
as a de-interleaver. Its throughput is typically up to 10-20times lower than the throughput of
its component SISO decoders, assuming that 5-10 decoding iterations are performed. A parallel
decoding architecture is usually favored to increase the throughput and reduce the latency (e.g.
[2]). In this paper, we provide some solutions for the high-speed hardware implementation of
parallel decoders [3] [4] [5].

6.2 Turbo codes in 3G systems and 802.16 systems

Prior to discussing the decoder implementation, we introduce the turbo codes used in 3G mobile
systems and 802.16 broadband wireless access systems. As shown in Fig. 6.1 (a), a typical encoder
for turbo codes consists of four parts, i.e., two recursive systematic convolutional (RSC) encoders,
an interleaver, and a puncturing unit. The �rst RSC encoder encodes the information bits in the
original order, while the second RSC encoder encodes the interleaved information sequence. The
two RSC encoders are most likely chosen to be the same so that VLSI implementation is easier.
The RSC encoder with 3 shift registers for turbo codes used inthe 3G system and 802.16 wireless
network is shown in Fig. 6.1 (b).

The turbo principle in turbo codes improves dramatically the bit-error-rate (BER) performance
in data transmissions by cleverly integrating bit concatenation in a random approach where
the randomness is provided by an interleaver. However, the interleaver between two component
encoders increases the hardware complexity of a parallel decoder. In a M -parallel decoder, an
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information block is divided into M sub-blocks, these being assigned toM parallel component
decoder processors. At each iteration, theM component decoders read (write) the extrinsic
information from (into) M memory modules in sequential order for the decoding of the �rst
constituent code and in an interleaved order for the decoding of the second constituent code.
The M component decoders will likely collide when reading (writing) their inputs (outputs) for
the second decoding, i.e. several component decoders will simultaneously attempt get access to
the same memory cell.

To avoid collisions in accesses to memory modules, collision-free management can be performed
for the low-degree parallel decoder, e.g.,M � 4, by adding small bu�ers to assist memory ac-
cesses. Since the number of collisions increases with an increasing degree of parallelism, collision-
free interleavers have to be used for highly parallel decoders. In [3] [5],we proposed a two-level
mapping approach for designing collision-free interleavers for highly parallel decoders.

6.3 Parallel decoders for long turbo codes

The commonly-used algorithm for decoding turbo codes is themaximum a posteriori probabi-
lity (MAP) algorithm. In order to reduce the computational complexity of the MAP algorithm,
it is generally implemented in the logarithmic domain, resulting in the so called log-MAP al-
gorithm. To implement an M -parallel decoder for long turbo codes, the sliding window (SW)
approach, in whichM sub-blocks are divided into many SWs and theM component decoders pro-
cess these SW sequentially, has been used to reduce the memory requirements of the path metrics.

A. Warm-up SW architecture
In order to initialize the boundary distributions of the path metrics for each sub-block, these

component decoders have to warm up for several clock cycles at each iteration. To perform the
warm-up process, an overlapping ofL information bits between adjacent sub-blocks is arranged
for each sub-block (e.g. [2])). However, with an increasingnumber of sub-blocks, the warm-up
process reduces the decoding throughput substantially. Tominimize the decoding delay, we pro-
posed a warm-up-free architecture for highly-parallel decoders.

B. Warm-up-free SW architecture
Instead of the warm-up process using two overlapped slidingwindows, the warm-up-free ar-

chitectures use the path metrics that were computed in the previous iteration of the adjacent
sub-block to initialize the path metrics for each sub-blockin the next iteration. To compare
the performances between the proposed warm-up-free architecture and the warm-up architec-
ture, we performed simulations by assuming binary phase-shift keying (BPSK) modulation and
an AWGN channel. No di�erence between warm-up and warm-up-free architectures is observed
after 5 iterations [5].

To compare decoding speed and hardware cost between warm-upand warm-up-free parallel
architectures, we implemented a series of parallel decoders into a Xilinx FPGA Spartan-3 device.
The decoding speeds of the parallel decoders with two architectures are compared in Fig. 6.2 as
a function of the block size, where the decoding speed was calculated by using a decoding clock
frequency of 100 MHz and 6 decoding iterations. Few di�erences between the decoding speeds
of the warm-up and warm-up-free architectures are observedfor the 4-parallel decoders for the
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Fig. 6.2: Decoding speeds of 4-parallel and 8-parallel decoderswith warm-up and warm-up-free
architectures.

Tab. 6.1: Total memory costs in kbits for 8-parallel decoders with sliding window (SW) and
parallel window (PW) architectures.

Block length (bits) 256 512 1024 2048 4096

Warm-up SW 27.5 33.9 46.7 72.3 123.5

Warm-up-free SW 28.1 34.5 47.3 72.9 124.1

Warm-up-free PW 16.8 33.4 66.7 133.3 266.3

long turbo codes of more than 1000 bits. However, for the highly parallel decoders withM = 8,
the proposed warm-up-free architecture increases the speed by 6-34% compared to the warm-up
architecture.

6.4 Parallel decoders for short turbo codes

It is clearly shown in Fig. 6.2 that the decoding speed of the SW architectures decreases with
decreasing block size. We propose a warm-up-free parallel window (PW) architecture for decoding
turbo codes with short block length. To implement anM -parallel decoder with PW architecture,
an information block is divided into M windows, andM parallel component decoder processors
in parallel. The detailed decoding principle of the proposed parallel decoder can be found in [4]
[5]. For a short turbo code ofN � 1000 bits, the warm-up-free PW architecture increases the
speed by 10-100% compared to the warm-up-free SW architecture.

The total memory costs for storing the input signals, the extrinsic information and the path
metrics in the 8-parallel decoders with SW and PW architectures are listed in Table 6.1. The
warm-up-free SW architecture increases the memory requirement by only 1% compared to the

Tab. 6.2: Application for two architectures.

Parallel architectures sliding window parallel window

Sub-block length (bits) � 64 � 64
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warm-up SW architecture. On the other hand, the total storage requirements in the warm-up-free
PW architecture listed in Table 6.1 increase with block length. Considering the tradeo� between
hardware cost and decoding speed, the warm-up-free PW architecture is a good candidate suitable
for decoding short turbo codes, while the warm-up-free parallel SW architecture is better suited
for long turbo codes. Table 6.2 summarizes the application of two warm-up-free architectures for
various sub-block lengths.

6.5 Conclusion and discussion

This work presents three parallel architectures for decoding turbo codes, i.e. the so-called
warm-up sliding window (SW), warm-up-free SW, and warm-up-free parallel window (PW) ar-
chitectures. To support an overall throughput of more than 10 Mbps in 3G system, the 4-parallel
decoder with a warm-up SW architecture which attains decoding speeds of up to 30 Mbps is
recommended for turbo codes with speci�ed block lengths between 40 and 5114 bits. For turbo
codes with block lengths between 48 and 4096 bits, as speci�ed for 802.16 wireless networks, the
8-parallel decoder with a warm-up-free SW architecture is recommended for long blocks (512{
4096 bits) to attain the speci�ed throughput of up to 70 Mbps,while the 8-parallel decoder with
warm-up-free PW architecture is suggested for the short blocks (48{512 bits) to minimize storage
requirements.

Because of high decoding complexity, it is di�cult to implement a parallel decoder with deco-
ding speeds of more than several hundreds Mbps into an FPGA device. Turbo codes are ill-suited
to high-speed applications in the Gbit/s region, such as long-haul optical channels and Gigabit
Ethernet. For these high-speed applications, we will discuss in a separate paper the serious com-
petitor of turbo codes, the so-called low-density parity check (LDPC) codes, which has the same
performance as turbo code and whose decoder can attain a throughput of several Gbits/s.
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R�esum�e { Le travail consiste �a �etudier l'e�et
de �ltrage du RRC dans le SC-FDE avec l'utilisa-
tion d'une modulation d'ordre sup�erieure. Une er-
reur de �ltrage survient g�en�eralement dans le pro-
cessus de suppression du pr�e�xe cyclique et nous
pr�esentons ici une m�ethode qui permet de r�esoudre
ce probl�eme. Par la suite, les performances du �l-
trage dans le domaine du temps et des fr�equences
sont compar�es. Cette comparaison r�ev�ele que le
�ltrage dans le domaine des fr�equences n'est pas
seulement e�cace dans sa mise en oeuvre mais
il est �egalement plus robuste �a l'erreur de �l-
trage. Nous mettons aussi l'emphase sur la ca-
ract�eristique SC-FDE du pr�e�xe cyclique dans
l'�etude.

Abstract { The e�ect of rooted raised co-
sine (RRC) matching in single carrier with fre-
quency domain equalization (SC-FDE) with high
order modulation is investigated. There is a mat-
ching error after cyclic pre�x (CP) is removed and
a method to solve this problem is presented. Then,
the performances of time and frequency domain
matching are compared. Frequency domain mat-
ching is not only more computationally e�cient
than time domain matching, but it is also more
robust to the matching error. The cyclic characte-
ristic of SC-FDE is emphasized in the context.

7.1 Introduction

H
igh e�cient equalization is crucial in broadband communication. Because of its simple equa-
lization structure, orthogonal frequency division multiplexing (OFDM) is widely accepted

as an e�ective means to combat inter-symbol interference (ISI) in time dispersive channels. In
recent years, SC-FDE has attracted a lot of attention due to some of its advantages, such as low
linear power ampli�er, phase noise and synchronization requirement, as compared to the OFDM
scheme.

For SC-FDE, just like any single carrier transmission scheme, it has to be implemented on
bandlimited channel in order to comply with the spectral regulation [1]. Both pulse shaping and
distorted channel response need matched �ltering to improve signal to noise (S/N) ratio at the
receive side. Implementing matched �ltering in time domaindemands a lot of computing power,
which is almost proportional to the square of the channel memory length. On the other hand,
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matched �ltering in frequency domain is very e�cient thanks to FFT. Both time and frequency
domain RRC matching result in block edge symbol distortion due to the anticausal nature of
RRC pulse [2]. The edge error can be eliminated by accountingfor the length of the RRC pulse
in the FFT block.

7.2 RRC matching error in SC-FDE

SC-FDE, just as OFDM, has a blockwise transmission structure with low complexity frequency
domain equalization solution [3]. If continuous time representation of the original symbol sequence
of the ith transmitted block is si (t) for t 2 [0; TF F T ], then the cyclically extended block denoted
by ŝi (t) is given by

ŝi (t) =

8
<

:

si (t) if t 2 [0; TF F T ]
si (t + TF F T ) if t 2 [� TG; 0]
0 else

(7.1)

The overall transmit signal can then be written as

s(t) =
X

i

ŝi (t � i (TF F T + TG)) (7.2)

With the added CP, the linear convolution of thei th block with the channel impulse response
becomes a circular convolution, denoted as `
 ', for si (t) when the channel impulse response
length is equal or less than the CP length. The received block̂r i (t) can be written as

r̂ i (t) = ŝi (t) � h(t) = si (t) 
 h(t) (7.3)

within the interval t 2 [� TG + Th ; TF F T ] in which TG denotes the CP length andTh is the channel
impulse response length. The restriction of ^r i (t) to the interval [0; TF F T ] contains exactly one
period of the cyclically extended signal ^r i (t) and is denoted byer i (t). Then, the Fourier transform
of (7.3) is :

eRi (nf 0) = Si (nf 0)H (nf 0) (7.4)

in which nf 0 is the FFT bins. Thus, frequency domain equalization schemecan be applied to
each block ^r i (t), individually.

Generally, RRC pulse shaping �lter is implemented at the transmitter and receiver at the
same time in order to improve SNR besides no ISI [1]. Because RRC is an anticausal pulse, its
precursor transverses some previous symbols, as shown in Fig. 7.1. Thus, the pre- and post-cursor
of RRC make the FFT block edges blurred. Considering RRC shaping, the FFT block content is
not strictly cyclic as the previous assumption, because theRRC precursor depends on its data
symbols. One solution is FFT block shifting advance to include the precursor in the FFT block.
This also solves the problem with the end of FFT block contamination by next block. It should
be noted that this operation can only be performed when the channel impulse response length
plus the RRC precursor is less or equal to the CP guard interval.

At the receiver, RRC matched �ltering is performed to improve SNR. Although RRC matching
can be implemented in time or frequency domain, there are some di�erences in the process. First,
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Fig. 7.1: Edge error of the �rst data symbol.

time domain matching is very computing demanding because itis a linear convolution process.
In contrast, convolution implemented in frequency domain requires simpler multiplication. Of
course, it needs CP to transform linear convolution to circular convolution. Second, the result
of time domain matching is the autocorrelation of the RRC response. Suppose a RRC pulse
has L (L is integer and bigger than 1) length precursor, the matched pulse has a precursor 2*L
length. Time domain matching will make the precursor of matched RC pulse transverses more
CP symbols. To include the entire resultant RC precursor in FFT block requires two times the
length of that in frequency domain matching. Otherwise, decreasing FFT block advance shifting
will cause distortion.
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7.3 Simulation results

To compare frequency domain matching with time domain matching, the performance of a
zero forcing (ZF) equalizer in a channel modeled as 1=

p
2, 0, 0, 1=

p
2 is evaluated. This channel

has a deep null around 0.5 normalized frequency. The roll-o�of RRC is 0.25 with 6 symbol
delay and two times oversampling. One data block has 64 QAM64symbols plus 12 symbol
length CP. The performance, shown in Fig. 7.2, converges as FFT shifting advance increases. For
frequency domain matching, advancing 2 symbols almost converges to the advancing 3 symbol
case. The ideal case is that FFT shift advancing all the 6 RRC delay symbols to obtain true
cyclic convolution. In reality it is not necessary advancing so much because the energy in the
tails of RRC pulse is limited, and the delayed path will compensate for the distorted edge RRC
symbols in the process of equalization. On this �gure, the frequency domain matching converges
to the ideal result more rapidly than time domain matching. The reason is that RRC basically
is a kind of low pass �lter, it can smooth the distorted RRC precursor of the edge symbols after
CP discarding.

7.4 Conclusion

The function of equalization is to restore the multipath to the ideal impulse response. It requires
the signal to be free of non-linear distortion in the matching process. Any nonlinear distortion
will spread over all symbols through frequency domain equalization normally on the basis of block
transmission. For SC-FDE, signal cyclic characteristic iscrucial to get good result. Frequency
domain matching ensures signal better cyclic �delity than that in time domain matching when
FFT shift advancing is limited. Thus, frequency domain matching is not only e�cient than time
domain matching, it is also elegant in signal quality.
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R�esum�e { Les technologies sans �l o�rent
de nouvelles perspectives dans le domaine des
t�el�ecommunications et des r�eseaux, comme par
exemple, les r�eseaux de capteurs. Plus r�ecemment,
on assiste �a l'�emergence des r�eseaux de capteurs
sans �l. En particulier, les r�eseaux de micro cap-
teurs sans �l ont �et�e identi��es comme �etant parmi
les technologies les plus importantes du 21e si�ecle.
Dans ce projet, nous nous int�eressons aux r�eseaux
de capteurs pour l'application de la radiolocalisa-
tion dans l'environement minier.

Abstract { Wireless technologies o�er new pros-
pects for telecommunications and networks, such
as sensor networks. More recently, we have seen
the emergence of wireless sensor networks. In par-
ticular, wireless microsensor networks have been
identi�ed as one of the most important technolo-
gies for the 21st century. In this project, we are
interesting in wireless sensor networks for radiolo-
cation applications in the underground mine envi-
ronment.

8.1 Introduction

D
ans la premi�ere partie du projet, les capteurs �etudi�es sont assez simples. L'id�ee principale
est que chaque capteur doit d�eterminer sa position �a l'int�erieur de la mine en se servant

des signaux �emis par les capteurs voisins.�Evidemment, si un capteur est mobile, il faut mettre
�a jour sa position de fa�con continue. Pour les capteurs �xes, on envisage d'abord une position
\câbl�ee", i.e. la position est entr�ee dans le capteur lorsqu'il est install�e. Cette approche a, en
th�eorie, l'avantage d'une grande pr�ecision, mais elle a l'inconv�enient d'exiger la position exacte
lors de l'installation, ce qui peut s'av�erer tr�es fastidieux. Une seconde approche serait de �xer
les capteurs sans connâ�tre leur position, et de laisser ler�eseau (soit de fa�con centralis�ee ou dis-
tribu�ee) calculer les di��erentes positions.

Pour e�ectuer une localisation, le syst�eme doit être capable de fonctionner en point �a point,
de disposer d'un algorithme d'estimation de position centralis�e (o�u toutes les op�erations se font
au niveau d'un noeud central), ou d'une fa�con d�ecentralis�ee (o�u chaque noeud se localise de
fa�con autonome) [1]. Pour se localiser, la majorit�e des approches se basent sur l'estimation de la
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distance entre noeuds etbeacon(les noeuds de r�ef�erence [2]) qui se fait �a l'aide des mesures de
RSS (Received Signal Strength), technique dont l'avantager�eside dans la simplicit�e du dispositif
de mesure. Une autre technique se base sur des mesures de temps d'arriv�ee. Le TOA (Time of
Arrival) peut être mesur�e �a l'aide de plusieurs types de signaux, soit le DSSS [3] (Direct Se-
quence Spread Spectrum), ou l'Ultra Wideband (UWB) [4]. Nous utilisons les deux approches.
Ceci n�ecessite donc aussi l'analyse du canal minier pour ces types de technologies.

La technologie UWB est connue pour ses avantages uniques dans le cadre d'applications de
localisation de pr�ecision [5]. Une partie de notre �etude sera consacr�ee aux mesures exp�erimentales
pour la caract�erisation du canal en UWB (3-5 GHz) dans le milieu minier a�n de pouvoir faire
une analyse r�eelle du probl�eme de localisation dans les r�eseaux de capteurs.

8.2 Localisation dans les r�eseaux de capteurs

Dans les r�eseaux de capteurs, les noeuds sont d�eploy�es dans un environnement o�u il n'y a
aucune connaissance a priori de leur position. Le probl�emed'estimer les coordonn�ees spatiales
du noeud est d�esign�e sous le nom de localisation. La localisation est devenue une information �a
grande valeur ajout�ee, que ce soit d'un point de vue �economique ou civil. Une solution imm�ediate
qui vient �a l'esprit est le GPS [6] ou syst�eme de positionnement global. Cependant le GPS ne
fonctionne que dans les milieux ext�erieurs. Deuxi�emement, les r�ecepteurs de GPS sont coûteux et
rendent le noeud volumineux en taille et gourmand en �energie. Dans le cadre d'un environnement
minier, il est donc n�ecessaire de chercher d'autres moyenspour estimer la position des noeuds.

Les proc�ed�es employ�es pour d�eterminer une position sont g�en�eralement bas�es sur des calculs
g�eom�etriques comme la triangulation (en mesurant des angles par rapport �a des points �xes
ou des noeuds connaissant leur position) et la trilat�eration (en mesurant la distance entre les
noeuds).

Technologies pour la localisation

Pour connâ�tre la distance entre deux noeuds, quatre techniques sont couramment utilis�ees �a
savoir l'estimation de la distance, la reconnaissance par apprentissage, la d�etermination de l'angle
d'arriv�ee et celle du temps d'arriv�ee.

Estimation de la distance C'est sans doute la m�ethode la plus intuitive et la plus directe. Il
s'agit d'estimer la distance parcourue par le signal re�cu en mesurant son intensit�e �a la r�eception.
La puissance �a l'�emission est connue �a travers le param�etre de contrôle de puissance. En utilisant
une formule simple de propagation, il est possible d'avoir une estimation de la distance. En
r�ep�etant le même principe sur deux stations de base (dontla position est connue), trouver la
position du noeud devient possible en calculant l'intersection des cercles.

Reconnaissance �a base d'apprentissage Cette m�ethode ressemble au probl�eme de la recon-
naissance de caract�ere o�u, �a partir de mesures diverses,on essaie de trouver la zone de localisation
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la plus probable dans laquelle le noeud est susceptible de setrouver. Cette d�ecision s'e�ectue
moyennant une base d'apprentissage compos�ee de mesures recueillies sur le terrain.

Angle d'arriv�ee C'est une technique connue qui a suscit�e de nombreuses publications ces
derni�eres ann�ees. Il s'agit d'estimer l'angle d'arriv�ee d'un signal sur un r�eseau de plusieurs cap-
teurs espac�es d'une longueur d'onde [7].

Temps d'arriv�ee Quand des noeuds sont synchronis�es, un seul paquet aller simple est n�ecessaire
pour connâ�tre le temps de propagation et estimer la distance entre les noeuds. Toutefois, si les
noeuds ne sont pas synchronis�es, deux paquets doivent être utilis�es pour estimer le temps aller-
retour du signal entre les noeuds. Les radars civils et militaires ou encore le GPS utilisent cette
approche. Les m�ethodes de localisation bas�ees sur l'UWB utilisent elles aussi le TOA.

R�ecemment de nombreuses approches pour le probl�eme de localisation dans les r�eseaux de
capteurs ont �et�e propos�ees. Nous pouvons les classi�er en deux cat�egories : approches bas�ees sur
la connectivit�e et approches bas�ees sur les mesures [8].

M�ethodes de localisation bas�ees sur la connectivit�e

Dans cette m�ethode, nous employons les caract�eristiquesde connectivit�e radio pour localiser
un capteur. Bien que cette m�ethode seule ne puisse pas fournir une localisation pr�ecise, elle four-
nit une bonne indication sur la proximit�e d'un noeud, ce quiest utile pour certaines tâches de
r�eseau telles que le routage g�eographique.

Le syst�eme de localisation GPS-less [9] est un exemple d'unsyst�eme de localisation bas�e sur
la connectivit�e. Dans ce syst�eme, un ensemble debeaconou balises transmettent des signaux de
r�ef�erence. D'autres noeuds (avec des positions inconnues) peuvent se localiser au centre de sur-
face des noeuds de r�ef�erence desquels ils peuvent recevoir ces signaux de r�ef�erences. Les meilleurs
r�esultats sont obtenus quand les noeuds sont arrang�es sous forme d'un mod�ele de maille (grille).

L'approche d'estimation convexe des positions [10] permetde localiser �egalement des noeuds
en utilisant la connectivit�e. Dans cette m�ethode de localisation, tous les noeuds doivent commu-
niquer leur information de connectivit�e �a un point central qui r�esout le probl�eme d'optimisation
(algorithme lin�eaire ou semi-d�e�ni) et estime alors la position de chaque noeud. Avec un place-
ment judicieux des noeuds de r�ef�erences sur le p�erim�etre du r�eseau, les auteurs ont montr�e que
la position du noeud peut être estim�ee avec un ordre de 0,64�a 0,72 R (o�u R est le rayon de
transmission radio) pour une densit�e de 5,6 (nombre de voisins par noeud).

Une proposition plus r�ecente bas�ee sur la graduation multidimensionnelle (Multidimensional
scaling, MDS) peut r�esoudre des positions relatives entreles di��erents noeuds sans exiger aucun
noeud de r�ef�erence [11]. Pour cela, il faut employer une formulation classique de MDS qui prend
l'information de connectivit�e des noeuds comme variable d'entr�ees et cr�ee une carte relative
bidimensionnelle des noeuds qui pr�eserve les rapports de voisinage.
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Les approches bas�ees sur des mesures

Une grande source de diversit�e dans les algorithmes bas�essur les mesures provient des di��erentes
propositions au sujet de la distribution des erreurs de mesure. Quelques syst�emes supposent que
le bruit est gaussien, alors que d'autres supposent que l'erreur de mesure est proportionnelle �a
la distance.

Un syst�eme comportant un algorithme de localisation qui n'exige pas des noeuds de r�ef�erence
est bas�e sur des mesures de distance �a l'aide du ToF (Time ofFlight ou temps de vol), et l'uti-
lisation des �equations g�eom�etriques pour l'estimation des positions. En premier lieu, tous les
noeuds calculent leurs positions par rapport �a leurs voisins ; ces coordonn�ees relatives seront
ensuite fusionn�ees pour produire des coordonn�ees globales �a l'aide d'un ensemble d'�equations
g�eom�etriques. L'estimation de la position par cette m�ethode ne donne pas des r�esultas pr�ecis.
Ceci est dû aux mesures de ToF et au probl�eme de propagationd'erreur. Cependant nous pou-
vons utiliser cette m�ethode pour �evaluer la position du noeud et pour d'autres applications (tel
que le routage g�eographique).

Une autre m�ethode de localisation [12] concerne la position et l'orientation d'un noeud qui
peuvent être estim�ees en utilisant des signaux acoustiques. Chaque source produit un signal
acoustique connu qui est d�etect�e par les noeuds voisins. Les noeuds �a leur tour mesurent le ToA
et le DoA du signal capt�e, et propagent cette information �aun centre de traitement d'informa-
tion (central information-processing center CIP). Ce dernier fusionne ces donn�ees en utilisant un
crit�ere de maximum de vraisemblance pour obtenir la position et l'orientation des noeuds.

Une autre approche de localisation dans les r�eseaux ad-hoca �et�e d�evelopp�ee �a l'Universit�e
UCLA (dans le cadre du projet GLORE [13]). Le syst�eme de localisation se compose des iPAQs
standards (�emetteurs/r�ecepteurs ultrasons) et des noeuds. Le syst�eme fonctionne en deux phases :
les iPAQs se localisent entre eux pour produire des cordonn�ees relatives en 3D (self con�gura-
tion), puis on d�etermine la position des noeuds (simples �emetteurs).

L'algorithme de positionnement est un algorithme centralis�e bas�e sur un mod�ele de relaxation
d'un ressort avec des constantes de raideur non lin�eaires :les ressorts sont mod�elis�es de telle sorte
qu'ils sont plus faciles �a se comprimer qu'�a s'�etirer. Ceci �a l'e�et de favoriser les petites distances
plutôt que les grandes distances, ce qui est plus conforme aux erreurs produites lors de mesures
des distances avec les signaux acoustiques.

Le syst�eme de localisation Ad-hoc [14] explore trois m�ethodes alternatives de propagation :
DV-hop, DV-distance, et Euclidienne. Dans la m�ethode DV-hop, les noeuds de r�ef�erences pro-
pagent leurs positions �a l'int�erieur du r�eseau, chaque noeud fait suivre l'information de positions
desbeacon�a ses voisins et construit une table qui comporte : ID identi�cateur du beacon, posi-
tion, et distance du saut (hop distance).Quand unbeaconre�coit un des paquets propag�es avec
la position des di��erents beacons, il utilise cette information pour calculer la distance de saut
moyenne entre deuxbeacons. La distance du saut moyenne calcul�ee est di�us�ee de nouveau dans
le r�eseau. Les noeuds qui re�coivent ce message d'information sur la distance du saut moyenne
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peuvent estimer les distances par rapport auxbeacons. Une fois ces distances calcul�ees et en
utilisant la technique de triangulation, le noeud peut alors calculer sa position. L'approche de
DV-distance est similaire au DV-hop, mais en utilisant la puissance du signal re�cu (RSS) pour
mesurer la distance noeud-beacon. Bien que cette approche donne de bons r�esultats d'estimation,
elle est �egalement plus sensible �a l'erreur de mesure, puisque la puissance du signal re�cu est
consid�erablement in
uenc�ee par l'environnement de propagation (interf�erence, multi-trajets).

La m�ethode euclidienne emploie la mesure directe entre le noeud et lesbeacons. Chaque noeud
pour lequel nous pouvons avoir deux mesures de distance peutcalculer sa position par des lois
g�eom�etriques. Une autre approche [15] emploie un algorithme appel�e Hop-TERRAIN similaire
au DV-hop en combinaison avec une phase de ra�nement bas�ee sur le crit�ere des moindres carr�es.
Le Hop-TERRAIN cherche le nombre de saut �a chaquebeacon, ensuite il emploie les positions des
beaconspour estimer la longueur des sauts moyens. Cette derni�ere sera di�us�ee dans le r�eseau.
Chaque noeud qui re�coit un message avec la longueur du saut moyen estime sa distance par
rapport �a chaque beaconen multipliant la distance moyenne du saut par le nombre des sauts. En
phase d'am�elioration (ra�nement), chaque noeud emploie une mesure plus pr�ecise de distance
par rapport �a ses voisins pour obtenir une estimation plus ra�n�ee �a l'aide du crit�ere des moindres
carr�es. L'approche de multilat�eration collaborative [16] utilise un processus �a trois phases pour
estimer les positions des noeuds.

Pendant la premi�ere phase, les noeuds calculent un ensemble des positions initiales en formant
un ensemble de bô�tes autour des noeuds. Ensuite les noeudss'organisent en groupes pour ra�-
ner les positions estim�ees initiales par la m�ethode des moindres carr�es. La phase d'am�elioration
est pr�esent�ee dans deux mod�eles de calcul, centralis�e ou distribu�e. Le mod�ele centralis�e exige
une information globale du r�eseau entier. Le mod�ele distribu�e est une approximation du mod�ele
centralis�e dans lequel chaque noeud est responsable pour calculer sa propre position en commu-
niquant avec ses proches voisins (les voisins �a un seul saut).

En plus des approches bas�ees sur les distances, certains travaux s'int�eressent �a l'utilisation
des mesures d'orientation (angulaire). Le travail d�ecritdans [7] est un exemple qui emploie des
mesures d'angle (Angle of Arrival) pour d�eterminer la position d'un noeud.

8.3 �Etude du canal UWB dans les environements miniers

La technologie UWB est utilis�ee dans les syst�emes de communications sans �l pour deux types
d'applications. Les communications haut d�ebit repr�esentent le premier type d'application, avec
un d�ebit au-dessus de 100 Mb/s (802.15.3a). La deuxi�eme application se concentre sur des bas
d�ebits en dessous de 1 Mbit/s, habituellement dans le contexte des r�eseaux de capteurs et pour
des syst�emes de positionnement.

Plusieurs travaux se sont int�eress�es �a l'�etude du canalultra large bande. On peut citer deux
travaux notamment. Dans [17], les auteurs ont �evalu�e les 
uctuations du canal UWB avec deux
sc�enarios, le premier consiste �a placer des antennes �a des endroits di��erents pour �etudier le
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comportement spatial du canal, et le deuxi�eme sc�enario sebase sur la pr�esence des personnes
mobiles entre les deux antennes �xe. Par cons�equent, le canal varie temporellement. Le but est
d'�etudier ce comportement temporel. Les deux cas sont importants pour notre syst�eme, car dans
une mine le placement des noeuds est primordial et souvent lapr�esence des travailleurs engendre
des variations temporelles. Un autre travail int�eressantest celui de Johan Karedal et al. [18]. Son
originalit�e r�eside dans l'�etude du canal dans un environnement industriel. Ces environnements
ont des propri�et�es uniques de propagation (grand nombre d'objets m�etalliques, dimension des
halls et des objets). Il est donc essentiel de connâ�tre le comportement des canaux UWB dans
des environnements chaotique tel que peut l'̂etre l'environnement minier.

8.4 Conclusion

Nous avons pr�esent�e les di��erentes m�ethodes d'estimation de position employ�ees dans les
r�eseaux de capteurs. En d�epit des e�orts r�ecents de recherches, et de la diversit�e des solutions
propos�ees, plusieurs d�e�s demeurent encore �a atteindre. Dans les approches les plus couramment
propos�ees, le manque de donn�ees exp�erimentales a empêch�e jusqu'ici l'�evaluation de plusieurs
d'algorithmes de localisation dans des conditions r�ealistes. En outre, la nature multidimension-
nelle du probl�eme sugg�ere de prendre en consid�eration les di��erents techniques de mesures a�n
d'am�eliorer la robustesse et la pr�ecision des syst�emes de localisation.

D'un point de vue th�eorique, la caract�erisation fondamentale du comportement des erreurs de
localisation sous di��erentes distributions des erreurs de mesure est toujours un axe de recherche
active. Il faut noter que la localisation des noeuds est un probl�eme sp�eci�que d'application elle-
même, puisque chaque application est susceptible d'avoirses propres conditions en termes de
pr�ecision et de puissance de consommation. La localisation de noeud doit être explor�ee dans le
contexte de chaque application.

Pour notre application de localisation dans une mine, l'approche qui nous s�eduit, est l'esti-
mation de la position en ne consid�erant que la connectivit�e des noeuds. Cette m�ethode nous
semble être celle qui �enonce le moins de suppositions quant aux caract�eristiques techniques des
noeuds et du r�eseau. Nous avons choisi d'utiliser cette approche simple pour estimer la position
des noeuds dans notre �etude.
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Egalisation aveugle et turbo �egalisation
dans les canaux s�electifs en fr�equence

stationnaires et non stationnaires.
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Huu Tuê Huynh , Directeur de recherche.

Jean-YvesChouinard , Codirecteur de Recherche.

R�esum�e { Nous �etudions �a travers ce travail
de recherche les m�ethodes d'�egalisation entrâ�n�ee
et aveugle dans les canaux de communications
s�electifs en fr�equence stationnaires et non station-
naires. Ces m�ethodes d'�egalisation trouvent leur
place dans un grand nombre d'applications telles
que les t�el�ecommunications sans �l, le traitement
de la parole, etc.
L'objectif de l'�egalisation entrâ�n�ee est d'identi-
�er les donn�ees �emises �a partir des observations
issues de l'antenne et des s�equences d'apprentis-
sage pr�ealablement connues par le r�ecepteur. Alors
que l'�egalisation aveugle consiste �a identi�er les
donn�ees �emises uniquement �a partir des observa-
tions issues de l'antenne. Les m�ethodes aveugles
n'ont donc connaissance a priori ni des signaux
�emis ni de canal.
Dans le cadre de notre recherche, nous propo-
sons trois mod�eles d'�egalisation : deux mod�eles
autodidactes (sans s�equence d'apprentissage) pour
l'�egalisation dans les canaux s�electifs en fr�equence
et stationnaires, et un mod�ele entrâ�n�e (avec
s�equence d'apprentissage) pour l'�egalisation dans
les canaux s�electifs en fr�equence et non station-
naires.

Abstract { In this research work, we study
the blind and trained equalization methods over
stationary and non stationary frequency selective
channels. These equalization methods �nd their
place in a large number of applications such as wi-
reless systems, speech processing, ...
The objective of trained equalization is to identify
the transmitted data from the received signals and
from training sequences known beforehand by the
receiver. Whereas blind equalization identify the
transmitted data only from the received signals.
Blind methods do not have a prior information
about transmitted signals, nor the channel.
Within the framework of our research, we propose
three equalization models : two blind models (wi-
thout training sequence) for the equalization over
the stationary frequency selective channels, and a
trained model (with a training sequence) for the
equalization over non stationary frequency selec-
tive channels.

47



48 Communications

9.1 Egalisation aveugle dans les canaux stationnaires et
s�electifs en fr�equence

En nous appuyant sur les architectures des �egaliseurs aveugles propos�es dans [1, 2, 3] et l'archi-
tecture propos�ee dans [4], nous proposons un �egaliseur bidirectionnel aveugle constitu�e de deux
�egaliseurs �a retour de d�ecision mont�es en parall�ele. Le premier �egaliseur �egalise d'une mani�ere
habituelle : on commence l'�egalisation �a partir du premier symbole re�cu. Le deuxi�eme �egaliseur
traite la version contradictoire de la s�equence re�cue. Nous signalons ici que notre �egaliseur n'utilise
aucune s�equence d'apprentissage et aucun algorithme d'arbitrage. L'�egaliseur que nous proposons
conduit �a des performances similaires �a celles de l'�egaliseur �a retour de d�ecision (DFE.LMS) pilot�e
par s�equences d'apprentissage et des performances largement sup�erieurs �a celles des �egaliseurs
aveugles conventionnel dans les canaux A et B de Proakis [3].Le sch�ema de principe de l'�egaliseur
que nous proposons est donn�e �a la �gure 9.1. Il consiste en :deux �egaliseurs aveugles mont�es en
parall�ele, un bloc de permutation et un bloc de s�election et arrangement des symboles.
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Fig. 9.1: Architecture de l'�egaliseur bidirectionnel autodidacte propos�e.

Pour former notre �egaliseur bidirectionnel autodidacte,nous utilisons l'architecture propos�ee
dans [5]. Dans cet article, Kim propose l'utilisation d'un �ltre transverse pour adapter les erreurs
issues du circuit de d�ecision dans un but de les utiliser pour all�eger la corr�elation du bruit en
sortie de l'�egaliseur �a retour de d�ecision. Il d�emontre analytiquement que l'erreur quadratique
moyenne minimale (EQMM) de l'�egaliseur �a retour de d�ecision (DFE) classique est sup�erieure
�a l'EQMM du DFE utilisant les erreurs de d�ecision. Il d�emo ntre �egalement, �a partir des simu-
lations, que les performances de l'�egaliseur DFE.LMS utilisant le retour d'erreur sont largement
sup�erieures �a celles de l'�egaliseur DFE.LMS classique pour une modulation par d�eplacement de
phase lin�eaire (BPSK) et pour une �egalisation entrâ�n�ee dans le contexte du canal stationnaire.
Dans notre cas, nous utilisons la même architecture propos�e dans [5], mais pour un �egaliseur �a
retour de d�ecision en mode de d�ecision directe DD.DFE.LMSet une modulation 4QAM.
A�n de situer les performances de l'�egaliseur bidirectionnel DD.DFE.LMS - DD.DFE.LMS, nous
comparons ses courbes de taux d'erreur symbole (TES) �a celles de l'�egaliseur DFE.LMS entrâ�n�e
et �a celles de l'�egaliseur DD.DFE.LMS pour les deux canauxA et B de Proakis.
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Les courbes de taux d'erreur symbole donn�ees aux �gures 9.2et 9.3, montrent que les per-
formances de l'�egaliseur bidirectionnel DD.DFE.LMS - DD.DFE.LMS autodidacte sont simi-
laires �a celles de l'�egaliseur DFE.LMS entrâ�n�e et largement sup�erieures �a celles de l'�egaliseur
DD.DFE.LMS sur toute la plage du rapport signal �a bruit pour les deux canaux A et B de Proa-
kis. Ces r�esultats, d�emontrent que l'utilisation des �egaliseurs D.DFE.LMS dans l'architecture
bidirectionnel permet de r�eduire consid�erablement les interf�erences entre symboles.
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Fig. 9.2: TES de l'�egaliseur bidirectionnel DD.DFE.LMS - DD.DFE.LMS (Canal A de Proakis).
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9.2 Turbo �egalisation aveugle dans les canaux s�electifs e n
fr�equence et stationnaires

Notre approche d'�egalisation des canaux stationnaires ets�electifs en fr�equence est similaire �a
celle propos�ee par Laot [6] et par Ammari [7] : la di��erencer�eside dans le fait que notre �egaliseur
annuleur d'interf�erences exploite les erreurs de d�ecision pour all�eger la corr�elation du bruit en
sortie de l'annuleur d'interf�erences. Ceci permet d'obtenir de meilleures performances en terme
d'erreur quadratique moyenne. Cette approche est inspir�ee de celle pr�econis�ee par Kim [5].
L'architecture globale du turbo �egaliseur propos�e est donn�ee �a la �gure 9.4. Le principe consiste
en un traitement it�eratif o�u, �a chaque it�eration i , le turbo �egaliseur utilise les donn�ees issues du
canal et l'information qu'il a produit pour proc�eder �a l'i t�eration i + 1.
Pour chaque it�eration i > 1, le turbo �egaliseur commence par �egaliser les donn�ees issues du canal
en utilisant les donn�ees estim�ees par le d�ecodeur de canal �a l'it�eration i � 1. Ces d�ecisions souples
sont donn�ees par :

�x i � 1
k = tanh

�
� (� (^ ck))

2

�
(9.1)

o�u � (^ ck) est l'estimation du bit ĉk fournie par le d�ecodeur.
Une fois, la s�equence re�cue �egalis�ee par l'annuleur d'interf�erence, le d�ecodeur de canal passe �a
l'estimation de la s�equence �egalis�eef x̂kg ,apr�es d�escentrelacement. Pour ce faire, il utilise ses
informations extrins�eques calcul�ees �a l'it�eration i � 1.
Ce traitement it�eratif se poursuit de la même mani�ere et,apr�es certain nombre d'it�erations, le
d�ecodeur prend une d�ecision sur les symboles �emis.
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Fig. 9.4: Sch�ema du turbo �egaliseur aveugle propos�e.

A�n de situer les performances de notre turbo �egaliseur, nous comparons ses courbes de TEB
pour un canal stationnaire et s�electif en fr�equence �a celles d'un canal AWGN sans interf�erence
entre symboles (ISI) et aussi �a celles d'un �egaliseur �a retour de d�ecision pilot�e par les vraies
donn�ees transmises. Le codeur turbo simul�e est constitu�e de deux codeurs convolutifs r�ecursifs
et syst�ematiques (RSC) de longueur de contrainteK = 5 et de polynôme g�en�erateur (1; 21=37)o.
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Sur les �gures 9.6 et 9.5 nous avons trac�e le TEB en fonction du rapport Eb=N0 �a la sortie du
d�ecodeur de canal pour les canaux A et B de Proakis. Deux it�erations du turbo �egaliseur sont
su�santes pour d�eclancher le ph�enom�ene turbo �a un rapport Eb=N0 = 3 dB pour le canal A de
Proakis et Eb=N0 = 4.5 dB pour la canal B de Proakis. D�es lors, le rapportEb=N0 est sup�erieur
�a 2.2 (canal A) et 3.5 dB (canal B), le turbo �egaliseur conduit �a de meilleures performances que
l'�egaliseur �a retour de d�ecision pilot�e par les vraies donn�ees.
Nous signalons ici, que l'utilisation de la boucle interne du turbo �egaliseur permet d'am�eliorer
les performances globales du turbo �egaliseur en terme d'it�erations. Le TEB est am�elior�e �a partir
de la deuxi�eme it�eration du turbo �egaliseur. Contrairement aux turbo �egaliseurs utilisant les
codeurs convolutifs [8, 6]. Ces derniers, n�ecessitent au moins quatre it�erations pour am�eliorer les
performances en termes de taux d'erreur binaire.
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9.3 Turbo �egalisation dans les canaux s�electifs en fr�equ ence
et non stationnaires

L'architecture du turbo �egaliseur que nous proposons pourles canaux de Rayleigh corr�el�es
non stationnaires et s�electifs en fr�equence, est presquesimilaire �a l'architecture que nous avons
propos�e pour les canaux stationnaires et s�electifs en fr�equence. La di��erence r�eside dans le choix
de la structure et l'algorithme de l'�egaliseur de la premi�ere it�eration et de l'�egaliseur AI. Il y a
aussi le facteur de �abilit�e du canal de transmission qui n�ecessite une red�e�nition en raison des
variations du canal de transmission multi trajets. L'architecture globale du turbo �egaliseur est
donn�ee par la �gure 9.7. Il consiste en un annuleur d'interf�erence modi��e en mode d'adaptation
directe, un estimateur de canal, un turbo d�ecodeur, et un �egaliseur de la premi�ere it�eration.
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Fig. 9.7: structure du turbo �egaliseur pour les canaux non stationnaires, s�electifs en fr�equence.

A�n d'analyser les performances du turbo �egaliseur dans lecanal de Rayleigh corr�el�e et s�electif
en fr�equence, nous �xons la vitesse de transmission �a 148 Kbits/s et la fr�equence porteuse est
2 Ghz. La vitesse du mobile est �x�ee �a 80 Km/s. Le canal de Rayleigh corr�el�e et s�electif en
fr�equence que nous utilisons est un canal �a trois trajets et est g�en�er�e selon la mod�ele de Beaulieu
[9]. Le codeur turbo simul�e est constitu�e de deux codeurs convolutifs de longueur de contrainte
K = 5 et de polynôme g�en�erateur (1; 21=37)o (i.e en octal). Pour favoriser la convergence de
l'�egaliseurs de la premi�ere it�eration DFE.RLS appartenant au turbo �egaliseur, on utilise une
s�equence d'apprentissage p�eriodique qui repr�esente 20% du 
ux de donn�ees : soit 25 symboles
d'apprentissage pour 125 symboles �emis. Les symboles d'apprentissage �emis sont suppos�es connus
du turbo �egaliseur �a la r�eception.
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La �gure 9.8, repr�esente le taux d'erreur binaire (TEB) en sortie de l'�egaliseur de la premi�ere
it�eration DFE.RLS et en sortie de l'�egaliseur annuleur d'interf�erences au deuxi�eme et troisi�eme
it�eration. La courbe en trait hachur�e correspond au TEB d'une modulation BPSK sans in-
terf�erences entre symboles. On voit (�gure 9.8) que le principe de la turbo �egalisation fonctionne
bien pour cette fr�equence Doppler normalis�ees (f m = 0:001), le TEB en sortie de l'�egaliseur
annuleur d'interf�erences est inf�erieur �a celui d'un canal sans interf�erences entre symbole (ISI).
Ceci d�emontre que l'annuleur de l'interf�erences supprime les ISI est fournit des donn�ees blanches
au d�ecodeur de canal.
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Fig. 9.8: TEB en sortie de l'�egaliseur �a la premi�ere it�eration et en sortie de l'AI, f m = 0:001,
trois trajets.

La �gure 9.9, repr�esente le TEB en fonction du rapportEb=N0 en sortie du d�ecodeur de canal
de l'it�eration 1 �a l'it�eration 3 pour la fr�equence Doppl er normalis�eef m = 0:001. Nous constatons
que les performances en terme de taux d'erreur binaire sont relativement proches �a celles d'un
canal sans interf�erences entre symbole et avec codage. La di��erence en terme du rapport Eb=N0
�a un TEB �egale �a 10 � 3 est de l'ordre de 2:5 dB.

0 1 2 3 4 5 6 7

10
-5

10
-4

10
-3

10
-2

10
-1

Eb/No (dB)

T
E

B

TE Iter 1

TE Iter 2

TE Iter 3

TC Iter 15 (sans ISI)
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R�esum�e { En exploitant la th�eorie de
l'�echantillonnage parall�ele, on propose une nou-
velle architecture de r�ecepteur qui s'appuie sur les
r�ecentes avanc�ees du traitement spatio-temporel.
On s'appuie sur une �etude de capacit�e qui nous in-
dique qu'il est possible, en augmentant le nombre
de r�ecepteurs, de compenser la diminution de la
cadence d'�echantillonnage.

Abstract { By using the parallel sampling
theory, we propose a new receiver structure, which
relies on recent outcomes of spatio-temporal pro-
cessing techniques. We use a capacity study that
indicates that it is possible to compensate for the
reduction of sampling rate by increasing the num-
ber of receptors.

10.1 Introduction

L
a r �ecup �eration d'un signal analogique est une �etape essentielle et d�elicate qui in
uence
directement la performance de tout syst�eme num�erique. A�n de simpli�er la conception,

cette �etape est souvent id�ealis�ee �a un �echantillonneur parfait, sans �egard au nombre limite de bits
possible pour repr�esenter un �echantillon. Cette id�ealisation est autrement plus critique lorsque la
cadence d'�echantillonnage requise par le syst�eme est �elev�ee. En e�et, plus la cadence est grande,
plus l'�echantillonneur est sensible aux erreurs de synchronisation, i.e. des d�eviations par rapport
�a l'instant id�eal d'�echantillonnage. �A titre d'exemple, la plage dynamique requise et la vitesse
pour une radio recon�gurable est tr�es grande (dans certains cas, elle peut atteindre plus d'un
gigahertz). Ces conditions d'op�eration sont motiv�ees par la versatilit�e exig�ee d'un radio{r�ecepteur
que l'on souhaite �a la fois multibandes et multistandards.

Nous pr�esenterons bri�evement quelques pr�eceptes de base de la th�eorie de l'�echantillonnage.
Avant de faire le lien vers le r�ecepteur, nous d�etaillerons l'impact que le sous-�echantillonnage
induit sur la capacit�e d'un syst�eme.

10.2 Th�eorie de l'�echantillonnage

Consid�erons un signal quelconque d'�energie �niex(t) d�e�ni pour un domaine D (8t 2 D).
L'op�eration d'�echantillonnage est une repr�esentationdi��erente de x(t) avec un nombre d�enombra-
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ble de valeurs dex(t). Ainsi, on obtient l'expression suivante

x(t) =
X

n

x(� n )Sn (t); (10.1)

o�u les param�etres temporels� n forment une collection de points du domaineD et l'ensemble
f Sn (t)g est un ensemble de fonctions d�ependant des points� n .

Une des contraintes qui va guider le choix des instants� n est la n�ecessit�e d'avoir une repr�esen-
tation (10.1) unique dex(t). Nous voulons ainsi nous assurer que deux signauxx1(t) et x2(t) ne
puissent pas avoir la même suite de valeursx1(� n ) et x2(� n). D'un point de vue math�ematique,
cette unicit�e est certi��ee, dans l'espace des fonctions �a largeur de bande limit�ee,1 P W2

�w lorsque
les fonctionsej� n x forment une base compl�ete pour l'espaceL2(� �w; �w ).

Intrins�equement, le fonctionnement de tous les �echantillonneurs disponibles n'est jamais par-
fait. Qu'ils soient compos�e d'une s�erie de comparateurs ou d'une m�emoire 
ash, la cadence
d'�echantillonnage ne sera jamais constante, impliquant du coup une irr�egularit�e entre les ins-
tantes d'�echantillonnage. Dans sa version id�eale, un �echantillonneur r�ecup�ere des �echantillons �a
tous les n

w , n 2 Z , avecw en radians/sec. Sans perte de g�en�eralit�e, consid�eronsl'espace normalis�e
L2(� �; � ) de telle sorte que les �echantillons sont r�ecup�er�es �a tous lesn. Consid�erons les� n 2 R ,
n 2 Z , alors l'espacement maximal entre l'�echantillonnage id�eal et la valeur r�eelle est :

jn � � n j �
1
4

Ce crit�ere, du math�ematicien russe Kadec [1], assure que la base form�ee desej� n x formera une base
de Riesz pour l'espaceL2(� �; � ). En terme de conception (et d'ing�enierie), cela signi�e que l'on
peut tol�erer une d�eviation par rapport �a l'instant optim al d'�echantillonnage sans compromettre
la repr�esentation d'un signal analogique avec une s�erie de valeurs num�eriques (cf. �equation 2.1).

10.3 R�ecepteur

L'architecture du r�ecepteur que l'on propose est un r�ecepteur qui exploite le paradigme MIMO
a�n de tirer pro�t des degr�es de libert�e qu'o�re le domaine spatial. Ainsi, un processeur spatio-
temporel est form�e d'une banque d'�egaliseurs adaptatifsqui combattent conjointement l'in-
terf�erence entre les symboles et l'interf�erence entres les canaux. Ce processeur spatio-temporel
suit une banque de �ltres adaptatifs qui pallient un �echantillonnage imparfait. Pour y parvenir :

{ On �eclate l'�echantillonnage en plusieurs petits �echantillonneurs cadenc�es moins vite. La
th�eorie de l'�echantillonnage parall�ele nous permet de faire le lien entre un seul �echantillonneur
rapide et plusieurs �echantillonneurs fonctionnant parall�element �a une cadence inf�erieure.

1Formellement, ce type d'espace se d�enomme Paley-Wiener. Pour � > 0 et 1 � p � 1 , on d�enote par P Wp
� ,

la classe de fonctions pour laquelle la repr�esentation suivante tient :

f (z) =
Z �

� �
g(u)ejzu du; z 2 C;

pour une fonction g quelconque appartenant �a L p(� �; � ).
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{ On traite chaque processus d'�echantillonnage comme un probl�eme de �ltrage adaptatif.
Ainsi, les degr�es de libert�e que nous o�rent l'adaptivit�e permettent de relâcher les contraintes
sur l'acuit�e de l'horloge, sur la nature et sur la qualit�e des di��erents canaux.

{ On e�ectue un suivi rapide des variations dans l'�echantillonnage de telle sorte que des
ph�enom�enes rapides telle que la gigue de phase puisse être pist�es et compens�es.

... ...

... ...

... ...

... ...

filter bank

ARF 11

ARF 12

ARF 1 K

h 1 ( t )

� 1 ( t )

� M ( t )

x ( t )

h M ( t )

Equalizer M 1

Equalizer M 2

Equalizer MK

ARF M 1

ARF M 2

ARF MK

Equalizer 11

Equalizer 12

Equalizer 1 K

t = nKT s

t = nKT s

t = ( nK + k ) T s

k = 1

k = K

z

Equalizer bank

Slow ADC bank

Adaptive
reconstruction

Fig. 10.1: L'architecture du r�ecepteur.

10.4 Gigue de phase

Sans entrer dans les d�etails des fonctions de reconstruction, qui, au cas id�eal, sont des sinus-
cardinal sinc(t), l'op�eration d'�echantillonnage reviens �a disc�etiser un processus continu,x(t), en
construisant la s�equencexn :

xn = x(nT);

o�u T est la p�eriode entre deux �echantillons successif. Lorsque l'instant d'�echantillonnage d�evie
de l'instant optimal, on r�ecup�ere les �echantillons �a to us les

� n = nT + � n ;

o�u � n mod�elise la d�eviation temporelle. On appelle gigue de phase, le d�ecalage temporel qu'induit
le fonctionnement et la circuiterie de l'�echantillonneur. La d�eviation � n est born�ee de telle sorte
que l'erreur entre le signal original et sa reconstruction �a l'aide des �echantillons d�ecal�es sera
born�ee. La borne usuelle g�en�eralement admise est

j� n j � � � min(w� 1; e� 1=2); n 2 Z

pour w la largeur de bande maximale du signal.
Par un d�eveloppement en s�erie de Taylor, il est possible d'obtenir une forme plus commode

pour l'analyse math�ematique. Le signal �echantillonn�e

yn = x(� n ) = x(nT + � n );

c
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se r�e�ecrit avec le premier terme du d�eveloppement en s�erie comme

yn � x(nT ) + x0(nT ) � � n : (10.2)

Cette expression est valide sous des conditions tr�es larges mais essentiellement on suppose l'ap-
proximation valide lorsque toutes les d�eriv�ees dex existent. On admet en g�en�eral que cette
approximation est valide si la d�eviation � n est beaucoup plus petite que l'inverse de la fr�equence
maximale du signal.

Le mod�elisation de la d�eviation � n n'est pas un sujet tr�es �eto��e dans la litt�erature scien-
ti�que. Peu de mod�eles existent. Cela s'explique partiellement par la grande diversit�e de cir-
cuits d'�echantillonnage, chacun ayant leur architecturede synchronisation des horloges, leur
interf�erences internes, etc. Le mod�ele retenu par Da Dalt, Hartenec et Wiesbauer [4] est un
mod�ele �a deux composantes. La premi�ere composante est une source de bruit gaussien �ltr�e par
un �ltre passe bas (du type Butterworth). Cette source essaie de transposer le comportement de
la boucle �a verrouillage de phase de l'horloge d'�echantillonnage. La seconde composante est une
composante p�eriodique (on somme 3 harmoniques) qui provient du couplage et des interf�erences
entre les traces des circuits. La �gure 2 pr�esente un diagramme en bloc du mod�ele.

Multiple harmonics 

Low-PassAWGN
source filter d

generator 

Fig. 10.2: Mod�ele du bruit de phase propos�e �a deux composantes: une d�eviation lente mod�elis�e
par un g�en�erateur d'harmoniques auquel se superpose une d�eviation rapide obtenu �a l'aide d'un
g�en�erateur de bruit blanc �ltr�e.

10.5 Capacit�e

On suppose que le canal ne poss�ede pas de directions d'arriv�ee privil�egi�ees et qu'il est in-
connu au transmetteur. Une telle situation nous conduit �a mod�eliser, pour le cas MIMO, des
signaux transmis statistiquement ind�ependants et �equipuissants. On posera donc comme matrice
de corr�elation des signaux transmisR xx = E(xx H ) = I M T . Cette expression se r�eduit �a un
scalaire pour le cas SIMO.

La capacit�e th�eorique d'un lien SIMO avec la contrainte de puissance transmise �enonc�ee
pr�ec�edemment et une largeur de bande limit�ee s'exprime dans le domaine des fr�equences par
[2], [3] :

C = W
Z W

2

� W
2

log2

�
1 +

Ex

� 2
n

h(f )H h(f )
�

df; [bps]; (10.3)

o�u ( �)H d�enote la transposition et la conjugaison,h(f ) = F [h(t)] est le spectre du canal vectoriel,
Ex est la puissance moyenne du signalx, et � 2

n est la puissance du bruit.
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S'il y a sous-�echantillonnage d'un facteur entierK quelconque, il faut tenir compte du replie-
ment spectral dans la mesure de la capacit�e. Si le spectre d'un signal �echantillonn�e au taux de
Nyquist est p�eriodique de fr�equenceW, on peut ais�ement montrer que le spectre d'un signal
sous-�echantillonn�e est p�eriodique avec une fr�equencede W

K . La bande utile du point de vue de
la capacit�e est donc r�eduite d'un facteur K . De plus, elle contientK composantes spectrales su-
perpos�ees dues au repliement spectral. On peut assimiler chacune de ces composantes spectrales
�a des sources d'information distinctes transmettant �a untaux de W

K . Cette hypoth�ese s'e�ectue
sans perte de g�en�eralit�e, bien qu'elle semblera plus naturelle avec un signal multiporteuses de
type OFDM, o�u les diverses sous-bandes se superposant transmettent v�eritablement des symboles
di��erents.

A�n de prendre en compte le repliement spectral induit par lesous-�echantillonnage, on pose

hn;k (f ) =
�

hn (f + k W
K ); si f 2 I W

0; ailleurs:
; (10.4)

o�u hn (f ) est le spectre duni�eme canal non-repli�e et

I W =
�
f + k

W
K

; f + ( k + 1)
W
K

�
:

A�n de repr�esenter ad�equatement le canal, on construit une nouvelle matrice canalH s(f ) ayant
la forme suivante : 2

6
6
6
4

h0;0(f ) h0;1(f ) � � � h0;K � 1(f )
h1;0(f ) h1;1(f ) � � � h1;K � 1(f )

...
...

. . .
...

hN � 1;0(f ) hN � 1;1(f ) � � � hN � 1;K � 1(f )

3

7
7
7
5

: (10.5)

On transforme donc un canal vectoriel SIMO en un canal matriciel. Cette transformation permet
de tenir compte dans le calcul de la capacit�e de l'e�et du repliement spectral.

La capacit�e d'un syst�eme sous-�echantillonn�e est alorsd�e�nie par

Cs =
W
K

Z W
2K

� W
2K

log2 det
�
I +

� 2
x

� 2
n

H s(f )H H s(f )
�

df: (10.6)

Le comportement de la capacit�eCs d�epend directement du comportement des valeurs propres� i

du produit H s(f )H H s(f ). Dans le cas id�eal, aucune valeur propre ne domine les autres ; nous
avons donc su�samment de sources d'informations distinctes pour reconstruire parfaitement
le signal x(t). L'ajout de K convertisseurs permet de compenser pour le repliement spectral
qu'induit le sous-�echantillonnage.

Nous avons calcul�e la capacit�e pour un canal non-s�electif en fr�equence avec �evanouissements
de Rayleigh. On assume un r�eseau de 4 antennes au r�ecepteur. Le facteur K est le facteur de
sous-�echantillonnage. La corr�elation spatiale est mod�elis�ee par

� 0 = 1; � 1 = � � 2 = � 2 � 3 = � 3

o�u � j i � j j = � j i � j j est le coe�cient de corr�elation entre les �el�ements i et j . Il s'agit du mod�ele de
canal sym�etrique K-exponentiel.
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Fig. 10.3: Capacit�e en fonction du rapport signal-�a-bruit. Le trait plein indique un facteur de
corr�elation de 0 tandis que le trait pointill�e indique un facteur de corr�elation de 0.9.

La �gure 10.3 montre la capacit�e en bits/s obtenue en fonction du rapport signal �a bruit.
En observant la �gure 1, on constate que la corr�elation spatiale ne joue pas un rôle signi�catif

dans le cas non-s�electif. En e�et, peu importe le facteur desous-�echantillonnageK , la corr�elation
spatiale modi�e de mani�ere identique la capacit�e.

Pour des rapports signal �a bruit au del�a de 6, une augmentation du facteur de sous-�echantillon-
nage de 2 entrâ�ne une diminution de la capacit�e du même facteur. On peut envisager qu'en
augmentant le nombre de sources d'information par 2, nous pourrons compenser la perte due au
repliement spectral.

10.6 Conclusion

Nous avons pr�esent�e une br�eve �etude de la capacit�e. De plus, une nouvelle architecture de
r�ecepteur qui exploite le paradigme MIMO va nous permettrede palier la non-id�ealit�e des
�echantillonneurs parall�ele.
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R�esum�e { Nous presentons l'�etude des perfor-
mances d'erreur de trois types de codes LDPC :
les codes LDPC construits pseudo-al�eatoirement
propos�es par Gallager, les codes LDPC construits
sur la base de la g�eom�etrie �nie Euclidienne
EG(m; 2s) sur un corps de GaloisCG(2s) et les
codes LDPC construits sur la base de la g�eom�etrie
�nie projective PG(m; 2s) sur un corps de Galois
CG(2s). La performance des codes est analys�ee
pour di��erents param�etres (longueur du code,
taux, poids de la colonne, nombre de bits transmis,
nombre d'it�erations).

Abstract { We present the error performances
of three types of LDPC codes : the pseudo-random
LDPC codes proposed by Gallager, the LDPC
codes based on the euclidien geometryEG(m; 2s)
over the Galois �eld GF (2s) and the LDPC codes
based on the projective geometryPG(m; 2s) over
the Galois �eld GF (2s). We analyze the perfor-
mances of these types of codes, as a function of
di�erent parameters (length of code, rate, column
weight, number of transmitted bits, number of ite-
rations).

11.1 Introduction

Les communications sans �l d'aujourd'hui demandent des d�ebits �elev�es, de la �abilit�e, une
e�cacit�e en puissance et en largeur de bande. Les codes LDPCsont des codes qui s'approchent
de la limite de Shannon. Il a �et�e d�emontr�e que les codes LDPC longs avec un d�ecodage it�eratif
bas�e sur la propagation de la con�ance atteignent une performance d'erreur �a une fraction de
d�ecibel de la limite du Shannon [1], [2], [3], [4], [5], [6].Dû �a cette caract�eristique, concernant
le contrôle d'erreurs, les codes LDPC sont en grande comp�etition avec les codes turbo dans les
syst�emes de communications num�eriques qui demandent une�abilit�e �elev�ee. En plus, ils ont
quelques avantages par rapport aux codes turbo.

Dans ce document on fait une analyse et une comparaison entreles performances des trois types
di��erents de codes LDPC, dans le but de trouver des m�ethodes pour construire de meilleures
codes LDPC.

11.2 Performance des codes LDPC pseudo-al�eatoires

Les codes LDPC pseudo-al�eatoires sont construits tel que les trois conditions de la d�e�nition
de codes LDPC donn�ee par Gallager soient satisfaites [7], [8]. Des analyses avec l'ordinateur
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sont n�ecessaires a�n de trouver de tels codes (en particulier pour les codes tr�es longs). Cette
construction produit un ensemble de codes al�eatoires LDPCet il a �et�e d�emontr�e que ceux-ci
fournissent de bonnes performances [9].

La construction de la matriceH est faite en plusieurs �etapes.�A chaque �etape, une nouvelle
colonne est ajout�ee �a une matrice form�ee partiellement.La colonne ajout�ee est choisie entre
plusieurs colonnes selon les conditions �a respecter par lamatrice de parit�e d'un code LDPC.

En raison des conditions impos�ees pendant la constructiondu code, son graphe de Tanner ne
contient pas de cycles d'ordre 4 et alors son p�erim�etre est�egal �a au moins 6. Cette construction
n'est e�cace que pour des petites valeurs de
 (3 ou 4). Pour des valeurs plus grandes de

 , les ordinateurs d'aujourd'hui n'arrivent pas �a e�ectuer e�cacement les calculs en un temps
raisonnable.

Les codes g�en�er�es pseudo-al�eatoirement par ordinateur n'ont pas les mêmes propri�et�es struc-
turales que les codes de g�eom�etrie �nie (par exemple la structure cyclique ou quasi-cyclique). En
cons�equence, l'impl�ementation mat�erielle de ces codesest beaucoup plus complexe et ne peut
pas être r�ealis�ee avec des registres �a d�ecalage lin�eaires.

La construction al�eatoire r�esulte en un ensemble de codesLDPC contenant comme sous-classe
les codes LDPC de g�eom�etrie �nie. Il existe des codes (en particulier les codes al�eatoires de
grande longueur) qui conduisent �a une meilleure performance d'erreur que les codes bas�es sur la
g�eom�etrie �nie.

Pour cette construction il est tr�es di�cile de d�eterminer la distance minimale du code et pour

 = 3 ou 4, la limite inf�erieure 
 + 1 pour la distance minimale peut être tr�es petite.

Pour notre �etude, on a choisi en premier un code LDPC pseudo-al�eatoire avec les param�etres
suivants : la longueur du coden = 255, la dimensionk = 170, le rendementR = 0:67, le poids
de colonne
 = 3 et et le poids de ligne� = 9.

On a fait des analyses des performances de ce type de codes en fonction de di��erents pa-
ram�etres :

{ la longueur du code(n = 255, n = 510 et n = 1020) (Fig. 11.1) en gardant les autres
param�etres constants (le rendement du code, le poids de ligne et le poids de colonne, le
nombre d'it�erations faits pour le d�ecodage SPA et le nombre de mots-codes envoy�es). Plus
la longueur du code est grande, plus on obtient des meilleures performances, mais �ca prend
plus de temps pour le d�ecoder et pour cr�eer la matriceH .

{ le poids de la colonne(3 ou 4) (Fig. 11.2), (Fig. 11.3) - plus le poids de la colonne est grand,
plus on obtient de mauvaises performances. La distance minimale pour ce type de codes a
comme limite inf�erieure 
 + 1 et donc pour des petites valeurs de
 on obtient des codes
avec une petite distance minimale entre les mots-codes et ceci n'est pas avantageux pour le
d�ecodage. On doit donc faire un compromis en choisissant lavaleur de poids.

{ le nombre maximum d'it�erations dans le d�ecodage SPA (on a des am�eliorations des perfor-
mances avec l'augmentation du nombre d'it�erations permis). Nous avons fait des simulations
pour 10, 30 et 100 it�erations (Fig. 11.4).

Les �gures 11.1 �a 11.4 montrent les r�esultats des simulations obtenus.
On a essay�e de mettre en �evidence les e�ets du d�ecodage SPAsur une image �a chaque it�eration.

Pour ce faire, on a construit une image de dimension 90� 170, cod�ee avec le code LDPC pseudo-
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Fig. 11.1: Les probabilit�es d'erreur par bit des
trois codes LDPC pseudo-al�eatoires de même
rendement (R = 0:67), de même poids sur la
colonne (
 = 3), mais de longueurs di��erentes :
n = 255, n = 510 et n = 1020. On transmet
1000 mot-codes qui sont d�ecod�es avec l'algo-
rithme log-SPA, apr�es 50 it�erations.
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uence du poids de la co-
lonne (3 et 4) sur la performance des codes
pseudo-al�eatoires (simulation avec un code
de longueur n = 816, rendement R =
1=2). On transmet 1000 mots-codes qui sont
d�ecod�es apr�es 50 it�erations de l'algorithme
SPA.
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(3 et 4) sur la performance des codes pseudo-
al�eatoires (comparaison pour deux codes de
longueurs di��erents n = 816 et n = 510 et
rendementR = 1=2. On transmets 1000 mots-
codes qui sont d�ecod�es apr�es 50 it�erations de
l'algorithme SPA.
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Fig. 11.4: Code LDPC pseudo-al�eatoire
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SPA-log, fait en 10, 30 et 100 it�erations.

al�eatoire (255,170), i.e. de poids de colonne
 = 3 et de rendementR = 0:67. Cette image est
ensuite modul�e en BPSK et transmise sur un canal AWGN avec unrapport signal �a bruit de
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3 dB. �A la r�eception l'image re�cue est d�ecod�ee apr�es 10 it�erations du d�ecodage SPA dans la
version logarithmique. La �gure 11.5 montre les probabilit�es d'erreur en fonction du rapport
signal-�a-bruit �a chaque it�eration.

Fig. 11.5: Le d�ecodage SPA-log d'une image cod�ee LDPC - l'�evolution du d�ecodage �a chaque
it�eration.

11.3 Codes LDPC bas�es sur la g�eom�etrie �nie euclidienne

Les codes LDPC bas�es sur la g�eom�etrie �nie pr�esentent pour des rendements �elev�es (i.e. pr�es
de l'unit�e) de tr�es bonnes performances avec l'algorithme de d�ecodage SPA. Aucun plancher
d'erreur n'est observ�e pour des taux d'erreur� 10� 6 (Fig. 11.7).

La g�eom�etrie �nie EG(m; 2s) consiste en 2ms points et chaque point est repr�esent�e par un
m-tuple sur CG(2s). Par chaque point passent
 lignes. Chaque ligne comprends 2s points (poids
de ligne : � = 2 s). �A partir de cette g�eom�etrie �nie, on peut construire un code avec la matrice
de parit�e H , ayant ses �el�ements choisis selon les points et les lignesdans cette g�eom�etrie �nie.

Pour notre �etude on a choisi un code EG-LDPC de type 1 avecm = 2 et s = 4. Donc
on a un code LDPC construit dans la g�eom�etrie euclidienneEG(2; 24) sur le corps de Galois
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CG(24). On obtient un code EG-LDPC de type 1, cyclique et bi-dimensionnel C(1)
EG (2; 0; s) ayant

les param�etres suivants :
{ longueur : n = 2 2� 4 � 1 = 255
{ nombre de bits de parit�e : n � k = 3 4 � 1 = 80
{ dimension : k = 2 2� 4 � 34=175
{ distance minimale : dmin = 2 4 + 1 = 17
{ densit�e : r = 24

22� 4 � 1 = 0:0627

Le graphe de Tanner correspondant �a ce code a un p�erim�etre�egal �a 6, ce que veut dire qu'il
ne contient pas de cycles courts (d'ordre 4). Le rendement dece code estR = k=n = 0:68.
La matrice de parit�e H du code est une matrice r�eguli�ere et carr�ee (facile �a impl�ementer en
pratique !), de dimensions (22s � 1) � (22s � 1). Le poids de chaque ligne est le même que le poids
de chaque colonne (
 = � = 2 s). Dans notre cas,
 = � = 2 4 = 16. Tenant compte que la matrice
H d'un tel code est carr�ee, on peut remarquer qu'on ne doit garder en m�emoire que la premi�ere
rang�ee deH , les autres rang�ees seront ajout�ees �a l'aide d'un registre �a d�ecalage lin�eaire (par des
permutations circulaires de la premi�ere rang�ee). Cela implique une faible complexit�e du codeur
et du d�ecodeur, ce que repr�esente un grand avantage dans l'impl�ementation pratique.
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Fig. 11.6: In
uence de nombre de
mots-codes transmis pour les courbes
de performances d'un code EG-LDPC.
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Fig. 11.7: Comparaison entre les performances
des trois types de codes LDPC : pseudo-
al�eatoire, EG-LDPC type I et PG-LDPC type
I - Un code LDPC pseudo-al�eatoire (255,175)
avec 
 = 3, � = 9, R = 0:67, un code
EG-LDPC (255,170) et un code PG-LDPC
(273,191) ; 10000 mots-codes, SPA-log, 100
it�erations.

La �gure 11.6 montre pour un code EG-LDPC la di��erence entreles courbes de performances
qu'on obtient avec 1000 et 10000 mots-codes transmis. Avec 1000 mots-codes la courbe de pro-
babilit�e d'erreur s'arrête �a 7 :7 � 10� 5 pour Eb=N0 = 3:5 dB et pour 10000 mots-codes elle arrive
jusqu'�a 2:8 � 10� 6 pour un rapport signal �a bruit de 4 dB.
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11.4 Codes LDPC bas�es sur la g�eom�etrie projective

Comme pour la g�eom�etrie Euclidienne, la g�eom�etrie projective aussi peut être construite �a
partir d'un corps de Galois [7].

La matrice de contrôle de parit�eH (1)
P G de ce code est une matrice carr�ee, qui peut être obtenue en

choisissant le vecteur d'incidence d'une ligne dansP G(2; 2s) et en faisant ses 22s+2 s permutations
circulaires pour obtenir les lignes de la matrice.

Pour notre �etude, on a choisi un code PG-LDPC de type 1 avecm = 2 et s = 4. Ce code LDPC
est construit avec la g�eom�etrie projectiveP G(2; 24) sur le corps de GaloisCG(24). On obtient un
code PG-LDPC de type I, cyclique et bi-dimensionnelC(1)

P G(2; 0; s) ayant les param�etres suivants :
{ longueur : n = 2 2� 4 + 2 4 + 1 = 273
{ nombre de bits de parit�e : n � k = 3 4 + 1 = 82
{ dimension : k = 2 2� 4 + 2 4 � 34 = 191
{ distance minimale : dmin = 2 4 + 2 = 18
{ densit�e : r = 24+1

22� 4+2 4+1 = 0:0623

11.5 Comparaison entre les trois types de codes

En comparant les codes pseudo-al�eatoires avec les codes bas�es sur les g�eom�etries �nies eucli-
dienne ou projective (le code EG-LDPC et le code PG-LDPC), pour la même longueur, avec
des rendements semblables, 10000 mots-codes transmis et d�ecodage avec l'algorithme SPA, on
obtient de meilleures r�esultats avec les codes bas�es sur la g�eom�etrie �nie (voir �gure 11.7).
On doit pr�eciser que pour les codes pseudo-al�eatoires, ilest toujours pr�ef�erable d'imposer un
nombre d'it�erations beaucoup plus grand (jusqu'�a 200 it�erations), comparativement au nombre
d'it�erations n�ecessaires pour obtenir de bonnes performances avec les codes bas�es sur les g�eom�etries
�nies EG-LDPC ou PG-LDPC (typiquement 50 it�erations sont su�santes : si on augmente le
nombre d'it�erations au del�a de ce nombre, la performance reste presque constante). Le d�ecodage
des codes bas�es sur la g�eom�etrie �nie a donc l'avantage depouvoir être r�ealis�e plus rapidement,
en raison d'un plus petit nombre d'it�erations n�ecessaires pour le d�ecodage de chaque mot-code
envoy�e.

Pour de grandes longueurs des mots-codes, les codes pseudo-al�eatoires ont de meilleures per-
formances que les codes bas�es sur la g�eom�etrie �nie avec le d�ecodage SPA, mais leur codage
est tr�es complexe �a cause de leur manque de structure (e.g.ni cyclique, ni quasi-cyclique). Un
autre inconv�enient des codes pseudo-al�eatoires r�esidedans la di�cult�e de trouver leurs distances
minimales.

11.6 Les structures des cycles dans le graphe de Tanner

Même si les contraintes de la construction des trois types de codes imposent qu'ils n'ont pas
de cycles de longueur 4, nous avons construit un programme Matlab pour d�etecter de mani�ere
exhaustive tous les cycles de di��erentes longueurs dans les graphes des codes. Le programme est
un bon outil pour v�eri�er si les codes sont bien construits (sans cycles de longueur 4) et aussi
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pour analyser les autres propri�et�es du graphe concernantles cycles de longueurs plus grands.
On peut v�eri�er aussi si les codes ainsi construits ont des cycles de longueur 6, 8, 10, etc. Le
p�erim�etre du graphe de Tanner, i.e. la longueur du plus petit cycle dans le graphe, doit être
aussi grand pour �eliminer les cycles de longueurs courtes (en particulier de longueur 4) et obtenir
de bonnes performances asymptotiques du code. Cependant ilne doit pas être tr�es grand parce
que dans ce cas il r�esulte en une petite distance minimale ducode, ce qui augmente le plancher
d'erreur irr�eductible. On doit donc faire un compromis dans le processus d'�elimination de cycles
courts.

11.7 Conclusion

Dans la construction des codes LDPC il faut tenir compte d'unensemble de param�etres qui
in
uencent leur performance. Nous avons montr�e l'in
uence de chaque param�etre. On a d�emontr�e
que pour de courtes longueurs, les codes bas�es sur les g�eom�etries �nies peuvent avoir de meilleures
performances d'erreur que les codes pseudo-al�eatoires. En plus, ils ont aussi des avantages d'im-
plementation pratique, temps de calcul et de m�emoire.
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Sur la faisabilit�e d'une architecture
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R�esum�e { L'int�erêt de ce travail se porte
sur la faisabilit�e du paradigme de stations de
base g�eographiquement distribu�ees pour les com-
munications mobiles, permettant des traitements
spatio-temporels et d�emultipliant les degr�es de li-
bert�e quant �a l'allocation des ressources. Dans
ce contexte, plusieurs champs connexes sont en-
visag�es a�n d'�etablir une preuve de la faisabi-
lit�e et de la viabilit�e d'une telle architecture. On
d�emontre d'abord les gains sur les canaux de
transmission \distribu�es" utilisant des techniques
de traitement MIMO. On propose ensuite un algo-
rithme distribu�e d'allocation des ressources radio
pour �nir par l'�etude de la structure inh�erente �a
une telle architecture et des algorithmes de rou-
tage et d'organisation.

Abstract { We are interested here in the study
of the feasibility of geographically distributed base
stations in mobile communication, allowing space-
time processing and o�ering numerous possibilities
in terms of resource allocation. In this context, dif-
ferent aspects are studied for the overall design of
the architecture. First, a protocol to gain diversity
over distributed channels is proposed. A distribu-
ted algorithm is then studied to allocate radio re-
sources. Finally, we survey the possibilities in the
network structure comprised of these base stations
the feasibility of distributed routing and organiza-
tion.

L
es d�eveloppements r�ecents en communication sans-�l apportent une multitudede tech-
niques pour augmenter l'e�cacit�e spectrale et la r�esistance aux �evanouissements [1]. A�n de

pro�ter au mieux de ces possibilit�es, une architecture de station de base distribu�ee est propos�ee
a�n de contrer les e�ets de \trou de serrure", diminuer les distances de parcours, tout en simpli-
�ant l'�electronique embarqu�ee des points d'acc�es qui devront être peu coûteux a�n de faciliter
leur d�eploiement. Compte tenu de l'explosion des possibilit�es o�ertes par ce sch�ema, la question
se pose de comment utiliser au mieux les ressources. Justement, la science voit apparâ�tre et
se d�e�nir un nouveau domaine d'intelligence distribu�ee [2, 3]. Dans le but d'appliquer des tech-
niques distribu�ees aux futures g�en�erations de syst�emes de communication sans-�l, on s'int�eresse
d'abord �a caract�eriser les canaux de communication dans ce contexte et ensuite de d�evelopper
des algorithmes e�caces pour leur gestion.
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Fig. 12.1: Architecture de diversit�e parsoft-symboleset r�esultats.

12.1 Caract�erisation des Canaux distribu�es

L'architecture de stations de bases distribu�ees (SBD) consiste en un r�eseaux de point de re-
layage (�a l'instar de points d'acc�es), r�epartis sur l'ensemble de la r�egion couverte. Ces SBD
sont reli�es entre elles soit par des liens �laires ou sans-�l �xe, voir par RF sur �bre optique.
Ce r�eseau est connect�e �a des points d'acc�es pour d'autres r�eseaux (Internet, t�el�ephone). On
s'int�eresse d'abord au lien montant. On souhaite exploiter les DBS par des techniques MIMO
a�n d'augmenter les capacit�es du syst�eme [4].

Une technique de combinaison �a ratio maximale est propos�ee consid�erant l'hypoth�ese que la
qualit�e du lien DBS/point d'acc�es est meilleure que le lien mobile/points d'acc�es (probabilit�e
d'erreur de transmission signi�cativement plus faible). Cette hypoth�ese est justi��ee par le fait
que ce lien est �xe ou câbl�e et subira peu ou pas d'�evanouissement. L'hypoth�ese contraignante
en revanche impose une capacit�e maximale de transmission dans les liens SBD/points d'acc�es.
Ainsi, les SBD ne peuvent relayer le signal re�cu des mobilesparfaitement au point d'acc�es. On
montre par simulation et par une approximation analytique que cette hypoth�ese n'enl�eve pas le
degr�e de diversit�e du traitement MIMO et r�esulte en une perte de SNR relativement faible.

La �gure 12.1(a) illustre le sch�ema propos�e et la �gure 12.1(b) donne des r�esultat de simulation
avec les approximations analytiques. On conclut que la technique est viable dans le contexte d�ecrit
ci-haut.

12.2 Agents multiples pour allocation des ressources ra-
dio

Consid�erant la même hypoth�ese de capacit�e limit�ee de transmission entre les SBD, on com-
prend qu'une SBD ne peut relayer qu'un nombre limit�e des mobiles qu'elle \entend" . De plus
l'�electronique devant être simpli��e pour r�eduire les c oûts, la châ�ne de r�eception RF ne pourrait
que d�emoduler un certain nombre de canaux. La question se pose alors pour les SBD de choisir
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Fig. 12.2: R�esultats d'optimisation avec agents multiples

les mobiles �a relayer. Ceci avec les contraintes d'assurerla connectivit�e et autant que possible,
la Qualit�e de Sevice (QoS).

Le probl�eme est combinatoire, et pourM mobile en jeux, B SBD et m connexions (mo-
bile/SBD) possibles par SBD, on a (Cm

M )B combinaisons possibles (ouCm
M est le nombre de

combinaisons possibles dem parmi M ). Un algorithme centralis�e pour la gestion des connexions
n'est pas souhaitable. Cela g�en�ererait trop de tra�c sur le r�eseau pour centraliser l'information de
l'�etat du syst�eme. De plus, cet �etat est vou�e �a changer rapidement vu la mobilit�e des terminaux.

Un algorithme distribu�e [5] de type colonie d'insectes (swarm intelligence) [3, 6] est propos�e qui
permet d'atteindre une solution optimale. Chaque SBD est consid�er�ee comme un agent �equip�e
de senseur qui lui permette de connâ�tre les mobiles dans sar�egion d'action, ainsi que la QoS
demand�ee et la QoS re�cue par chacun au temps pr�esent. La �gure 12.2 illustre l'e�cacit�e de la
solution propos�ee

Des �etudes sont en cours pour mod�eliser le syst�eme dans uncadre formel en s'int�eressant
notamment �a la th�eorie COIN [2] qui semble plus �evolu�ee que la th�eorie des jeux.

12.3 R�eseau small-world et partage des ressources

Une fois les connexions mobile/SBD �etablies, il faut encore que les SDB puissent relayer
l'information au point d'acc�es. De plus, la notion de cellule du paradigme cellulaire disparâ�t,
puisque diverses SBD peuvent relayer la transmission d'un mobile. Certains points d'acc�es seront
n�ecessairement connect�es �a un r�eseau central (Internet par exemple). La question se pose �a savoir
comment les SBD peuvent relayer l'information au point d'acc�es optimal, quel genre de tra�c cela
engendre sur le r�eseau et comment le balancer de fa�con optimale, le tout avec des algorithmes
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distribu�es.
La litt�erature sur les r�eseaux est tr�es �etendue. D�evelopp�ee �a l'origine par Rapoport avec les

r�eseaux al�eatoires, l'�etude des r�eseaux \petit monde" (small-world) est particuli�erement d'actua-
lit�e. L'�etude porte son int�erêt sur cette structure pui squ'elle semble être inh�erente dans tous les
r�eseaux r�eels (r�eseaux sociaux, biologique, technologique et d'information) [7].

La structure du r�eseau des SBD n'�echappera pas au principede connectivit�e petit monde. Dans
ce contexte, plusieurs �etudes d�evoilent des r�esultats encouragents laissant supposer la faisabilit�e
d'algorithmes distribu�es pour r�epondre aux questions soulev�ees plus haut [8].

12.4 Conclusion

Il reste a approfondir plusieurs aspects th�eorique sur lesagents multiples pour l'optimisation
de l'allocation des ressources. Toutefois, la preuve de concept est �etablie. Beaucoup de travaux
sont possibles dans le domaine de la caract�erisation des canaux de l'architecture distribu�ee.
Les d�eveloppements en th�eorie de l'information et en traitement MIMO sugg�erent des capacit�es
�elev�ees que pourrait atteindre cette architecture, notamment avec la coop�eration entre mobiles.
Reste �a �elaborer des architectures de transmission et desprotocoles utilisant e�cacement ces
possibilit�es. En�n, le d�eveloppement de l'architecture du r�eseau au niveau des stations de bases
distribu�ees est encore �a l'�etat embryonnaire tout en laissant entrevoir des horizons prometteurs.
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Sch�ema de codage spatio-temporel avec
diversit�e de fr�equence pour un syst�eme

MIMO-OFDM
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R�esum�e { Nous pr�esentons un sch�ema de
codage spatio-temporel exploitant la diversit�e
fr�equentielle pour un syst�eme MIMO-OFDM �a
large bande. Nous exposons quelques r�esultats de
simulation des performances de ce code.

Abstract { We introduce a space-time coding
scheme with frequency diversity for wideband
MIMO-OFDM systems. We present some simula-
ted performance results of the proposed scheme.

13.1 Introduction

L
a demande croissante en t�el�ephonie cellulaire exige l'installation de liens sans �l plus �ables
et de meilleurs d�ebits binaires pour supporter cette nouvelle demande. Les syst�emes MIMO

(multiple-input, multiple-output) sont consid�er�es comme d'excellents candidats pour les commu-
nications mobiles sans �l de la quatri�eme g�en�eration.

L'exploitation des diversit�es spatiale, temporelle ou fr�equentielle est une voie �evidente pour
l'am�elioration de la �abilit�e des liens sans �l, et l'association de la technique de modulation
OFDM ( Orthogonal Frequency Division Multiplexing) et du paradigme MIMO semble promet-
teuse. La nature multiporteuse de la modulation OFDM permetd ?exploiter la diversit�e fr�equentielle
en plus des diversit�es spatiale et temporelle et a ainsi le potentiel d ?am�eliorer les performances
sur les syst�emes �a large bande. En exploitant les trois diversit�es mentionn�ees, il est th�eoriquement
possible [4] de r�ealiser un ordre de diversit�e maximal dentnr L, o�u nt et nr sont le nombre d'an-
tennes de transmission et de r�eception, respectivement, et L est le nombre de parcours e�ectifs
pour le canal sans-�l multiparcours.

Apr�es avoir d�ecrit bri�evement les syst�emes MIMO-OFDM et le mod�ele de canal MIMO-OFDM
retenu, nous introduirons un nouveau sch�ema de codage pourles syst�emes MIMO-OFDM exploi-
tant la diversit�e des domaines spatial, temporels et fr�equentiels. Quelques r�esultats de simulation
du sch�ema de codage seront aussi pr�esent�es.
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13.2 Description du mod�ele MIMO-OFDM

Nous consid�erons un syst�eme MIMO-OFDM comportantnt = 2 antennes de transmission et
nr antennes de r�eception. Une trame OFDM est divis�ee enN sous-porteuses et est pr�ec�ed�ee d'un
pr�e�xe cyclique de longueur D � L symboles, o�u L est la longueur e�ectuve du canal MIMO
multiparcours. La r�eponse en fr�equence du canal MIMO de longueur L est donn�ee par

H (k) =
L � 1X

l=0

H le� j 2� kl
N ; (13.1)

o�u k 2 f 0; � � � ; N � 1g et H l est la matrice canal pour lele parcours. Au r�ecepteur, la relation
d'entr�ee-sortie a la forme

R(k) = H (k)X (k) + B(k); (13.2)

o�u R(k) et X (k) sont respectivement deux vecteurs r�eception et de transmission de longueur
nr associ�es �a la ke sous-porteuse OFDM. Le vecteurB (k) est du bruit blanc additif gaussien
circulaire avec varianceN0 dont la distribution est not�ee CN (0; N0). La r�egle de d�ecodage �a
vraisemblance maximale (ML) est appliqu�ee sur le signal re�cu en utilisant la m�etrique suivante,
pour chaque valeur possible deX :

X̂ (k) = arg min
X

n rX

j =1

kR j (k) � H (k)X j (k)k2 : (13.3)

13.3 Sch�emas de codage MIMO-OFDM

Les codes orthogonaux poss�edent des caract�eristiques importantes, comme le d�ecodage s�epar�e
des symboles. Une autre propri�et�e est qu'ils o�rent un odre de diversit�e dentnr dans les syst�emes
�a large bande et jusqu'�a ntnr L dans les syst�emes MIMO-OFDM [4].

Le sch�ema d'Alamouti

Le sch�ema d'Alamouti [3] est un code spatio-temporel en bloc simple de plein taux con�cu pour
les canaux �a �evanouissements plats. Pour un syst�eme MIMO�a 2 antennes de transmission et de
r�eception, la matrice code pour ce sch�ema est

X =
�

s0 � s�
1

s1 s�
0

�
; (13.4)

o�u si sont les symboles complexes de la constellation choisie et (�)� est l'op�eration de conjugaison
complexe. Chaque colonne de la matrice (13.4) est appel�ee un code spatial et chaque ligne, un
code temporel. La combinaison au r�ecepteur du signal (13.2) tel que d�ecrit dans [3] donne les
symboles estim�es ~s0 and ~s1 :

�
~s0

~s1

�
= kH k2

F

�
s0

s1

�
+ CN

�
0; kH k2

F N0

�
2� 1

; (13.5)

o�u k � k2 est la norme de Fr•obenius. La r�egle de d�ecision ML est alors la suivante :
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R�egle de d�ecision 1 Pour le symbole estim�e~sj , j = 0; 1, choisir si si et seulement si :
�
kH k2

F � 1
�

jsi j2 + j~sj � si j
2 �

�
kH k2

F � 1
�

jsk j2 + j~sj � sk j2 ; 8 i 6= k:

Transposition de codes spatio-temporels vers un syst�eme M IMO-OFDM

Tout code spatio-temporel peut être transpos�e directement vers un syst�eme MIMO-OFDM,
sans toutefois exploiter la diversit�e de fr�equence. L'avantage se r�eduit donc �a l'am�elioration du
d�ebit binaire, mais aucune diversit�e suppl�ementaire n'est apport�ee. Pour l'exemple du sch�ema
d'Alamouti, sa transposition directe permet un ordre de diversit�e de 2nr , soit le même que sa
version pour les canaux �a bande �etroite. Ceci caract�erise la transposition directe de tous les
codes spatio-temporels �a bande �etroite vers les syst�emes MIMO-OFDM. Il faut donc trouver de
nouveaux codes propres aux canaux �a large bande.

13.4 Description du sch�ema propos�e

Nous avons cr�e�e un code de tauxR = 1=2 qui exploite �a la fois les diversit�es spatiale, temporelle
et fr�equentielle. La matrice code couvre toutefois deux trames OFDM, durant lesquelles 2N
symboles complexes de la constellation choisie sont transmis. LesN=2 symboles transmis dansle
premier groupe deN=2 sous-porteuses OFDM sont recopi�es dans la deuxi�eme moiti�e (premi�ere
�etape de la �gure 13.1). Les symboles dupliqu�es sont distanc�es deN=2 sous-porteuses, maximisant
ainsi la diversit�e fr�equentielle, c'est-�a-dire que lessous-porteuses sont maximalement d�ecorr�el�ees.

La diversit�e spatiale peut être am�elior�ee en �echangeant l'information redondante en fr�equence
de l'�etape 1 entre les deux antennes de transmission (�etape 2 �a la �gure 13.1).
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Fig. 13.1: Construction du code pour le sch�ema propos�e. Diversit�e fr�equentielle (�etape 1) et
diversit�e spatiale (�etape 2). Les �etapes sont les mêmespour la seconde moiti�e de la matrice code
(la deuxi�eme trame OFDM).

La matrice code pour le sch�ema est la suivante

X =
�

V 0;0 V N=2;N=2 � V �
N=2;0 � V �

0;N=2

V N=2;0 V 0;N=2 V �
0;0 V �

N=2;N=2

�
; (13.6)

avec les vecteursV l;m =
h
X m

l ; X m+1
l+1 ; : : : ; X m+ N=2� 1

l+ N=2� 1

i
.
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Les �equations de combinaison sont les suivantes pournr = 2. Les d�etails peuvent être obtenus
dans [1, 2].

� ~X k(k)
~X k+ N=2(k)

�
= �( k)

�
X k(k)

X k+ N=2(k)

�
+ �H (k) �B (k) +

�
0 1
1 0

�
�H (k + N=2)�B(k + N=2); (13.7)

o�u �( k) = kH (k)k2
F + kH (k + N=2)k2

F and �B(k) est un vecteur de longueurnr construit �a partir
du bruit blanc circulaire symm�etrique gaussien sur les sous-porteuses correspondantes.

En comparaison avec la r�egle de d�ecision 1, la r�egle de d�ecision pour ce code est donn�ee par :

R�egle de d�ecision 2 Pour l'estim�e ~X k(k); k = 0; : : : ; N=2 � 1, choisir X i si et seule-
ment si

�
�( k) � 1

�
jX i j2 +

�
�
� ~X k(k) � X i

�
�
�
2

�
�
�( k) � 1

�
jX j j2 +

�
�
� ~X k(k) � X j

�
�
�
2

; 8 i 6= j:

De la même mani�ere, pour l'estim�e ~X k+ N=2(k); k = 0; : : : ; N=2 � 1, choisir X i si et
seulement si

�
�( k) � 1

�
jX i j2 +

�
�
� ~X k+ N=2(k) � X i

�
�
�
2

�
�
�( k) � 1

�
jX j j2 +

�
�
� ~X k+ N=2(k) � X j

�
�
�
2

; 8 i 6= j:

R�esultats

La �gure 13.2 compare les performances du sch�ema d'Alamouti transpos�e directement sur
MIMO-OFDM avec ceux du sch�ema de diversit�e propos�e, pourdes con�gurations de syst�emes
(2,2) et (2,4). Les param�etres de simulation sont :L = 4, N = 256, constellation QPSK et un
minimum de 100 �ev�enements erreur pour la simulation de chaque point de probabilit�e d'erreur.
Pour compenser le taux 1=2 du sch�ema �a l'�etude, ses courbes de performances ont �et�e d�eplac�ees
de 3dB vers la droite. Ainsi les deux sch�emas peuvent être compar�es.

Nous remarquons que la pente des courbes, associ�ee �a l'ordre de diversit�e, est d'environ le
double pour le nouveau sch�ema, ce qui d�emontre bien le gainde diversit�e obtenu pas le nouveau
code.

13.5 Conclusion

Nous avons propos�e un nouveau sh�ema de codage con�cu pour les syst�emes MIMO-OFDM.
Ce sch�ema o�re de bonnes performances de d�ecodage par rapport �a une transposition directe
vers MIMO-OFDM d'un code spatio-temporel. Toutefois, bienqu'il exploite les trois types de
diversit�e diiscut�es, ce code n'atteint pas l'ordre de diversit�e maximal th�eorique de ntnr L.
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Fig. 13.2: Comparaison des deux sch�emas de codage. Le sch�ema propos�e est d�ecal�e de 3 dB vers
la droite pour �ns de comparaison.
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c
 LRTS 2005-2006





R�ecepteur MIMO multiusager �a
traitement multi-couches

spatio-temporel
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R�esum�e { Les syt�emes de communication sans-
�l de prochaine g�en�eration n�ecessitent de nouvelles
techniques avanc�ees a�n de supporter un nombre
continuellement grandissant d'usagers et de ser-
vices consommant beaucoup de largeur de bande.
Les syst�eme MIMO (Multi-Input, Multi-Output )
sont l'une de ces techniques et augmentent le taux
binaire sans consommer de largeur de bande addi-
tionnelle.

Abstract { Next-generation wireless communi-
cation systems require new advanced techniques
to support an ever-growing number of users and
services consuming a lot of bandwidth. MIMO
(Multi-Input, Multi-Output ) systems are one of
these techniques and increase the bitrate without
consuming more bandwidth.

14.1 Introduction

L
e spectre �electromagn�etique �etant fortement congestionn�e, on se doit d'utiliser des tech-
niques a�n de l'exploiter e�cacement. L'emploi de r�eseauxd'antennes (ou diversit�e spatiale)

�a une ou aux deux extr�emit�es d'un lien sans-�l est une technique de plus en plus populaire.
Un syst�eme MIMO (pour Multi-Input, Multi-Output ) utilise un r�eseau d'antennes aux deux
extr�emit�es du lien. Il a �et�e montr�e [1] math�ematiquem ent qu'un tel syst�eme peut potentiellement
o�rir une augmentation d'un ordre de magnitude du taux binaire du lien sans-�l, sans pour autant
consommer de largeur de bande additionnelle. Une techniquede traitement de signal permettant
d'obtenir une grande partie de cette augmentation du taux binaire est le codage spatio-temporel.
Nous d�ecrirons une architecture e�cace de traitement multi-couches spatio-temporel utilisant un
calcul de poids optimaux.

14.2 Syst�eme MIMO

La �gure 14.1 montre un syst�eme MIMO M � M typique. En utilisant un algorithme multi-
couches spatio-temporel [2], le signal de chacune des antennes de transmission est estim�e �a un
endroit du r�ecepteur. Cette estimation se fait souvent parune somme pond�er�ee (�ltre spatial),
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Fig. 14.1: Syst�eme MIMO

o�u le vecteur de poids optimaux peut être choisi selon le crit�ere du zero-forcing (ZF) ou de la
minimisation de l'erreur quadratique moyenne (MEQM). L'algorithme utilis�e dans le r�ecepteur
d�ecrit ici est montr�e �a la �gure 14.2. Il s'agit d'une vers ion modi��ee de l'algorithme V-Blast
original con�cu par l'�equipe de Bell Labs [2].
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Fig. 14.2: Algorithme de d�etection V-BLAST modi��e

Cet algorithme utilise le crit�ere MEQM pour le calcul des poids. Cette m�ethode de combinai-
son des signaux re�cus o�re une meilleure performance lors de la pr�esence d'interf�ereurs dans le
syst�eme. Sous forme vectorielle, les poids optimaux s'expriment comme suit :

w = � R � 1
xx c�

0 ; (14.1)

o�u � est une constante,c�
0 est le vecteur canal conjugu�e de l'usager d�esir�e etR � 1

xx est la matrice
d'autocorr�elation des signaux re�cus. Cette matrice s'exprime ainsi :

R � 1
xx = � 2I +

MX

j =1

E
�
c�

j c
T
j

�
; (14.2)

o�u � 2 est la puissance du bruit,I est la matrice identit�e, c�
j est le vecteur canal conjugu�e duj i �eme

interf�ereur et cT
j est le vecteur canal transpos�e duj i �eme interf�ereur.

14.3 Simulation Matlab

Le r�ecepteur MIMO d�ecrit ci-dessous a �et�e simul�e sous le logiciel Matlab. La �gure 14.3 montre
les r�esultats d'une simulation Monte Carlo d'un syst�eme �a quatres antennes de transmission et de
r�eception (4,4), ainsi que des r�esultats pr�esent�es dans [3] pour un syst�eme similaire. On peut voir
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que l'allure de la courbe est similaire. La performance l�eg�erement meilleure du syst�eme simul�e
dans ce projet s'explique par la di��erence dans le choix du signal �a d�etecter. En e�et, dans le cas
de l'algorithme V-Blast original sans ordonnancement, lessignaux sont d�etect�es selon un ordre
arbitraire tandis que dans le syst�eme simul�e ici les signaux sont d�etect�es selon leur puissance, ce
qui am�eliore la performance du syst�eme.
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Fig. 14.3: Probabilit�e d'erreur par bit du r�ecepteur d'un syst�eme (4,4)

14.4 Description mat�erielle

Une description mat�erielle du r�ecepteur d�ecrit bri�evement ci-dessus a �et�e compos�ee en langage
VHDL. La �gure 14.4 montre l'architecture compl�ete du syst�eme. Le bloc d'estimation du canal
n'a pas �et�e con�cu dans le cadre du projet de maitrise d�ecrit dans cette section, mais est inclus
pour une meilleure compr�ehension du syst�eme global.
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Fig. 14.4: Architecture du r�ecepteur

Ce syst�eme a �et�e con�cu en visant les puces FPGA de la compagnie Xilinx et a �et�e simul�e sous
le logiciel Modelsim. En utilisant l'outil Link for Modelsim de Matlab, il a �et�e possible d'ex�ecuter
une co-simulation du r�ecepteur mod�elis�e sous Matlab et de celui con�cu en VHDL �a partir des
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mêmes signaux d'entr�ee. De type Monte Carlo, cette co-simulation a produit une courbe de
probabilit�e d'erreur par bit montr�ee sur la �gure 14.5. On peut voir que la simulation produite
par Modelsim correspond parfaitement �a celle produite parMatlab. Ces r�esultats montrent que
le r�ecepteur r�ealis�e dans le cadre de ce projet est �d�ele�a celui mod�elis�e sous Matlab.
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Fig. 14.5: Probabilit�e d'erreur par bit du r�ecepteur d'un syst�eme (4,4) (co-simulation Matlab et
Modelsim)

Le r�ecepteur a �et�e synth�etis�e �a l'aide de l'outil XST d e Xilinx. Une analyse des r�esultats
obtenus a montr�e qu'il serait avantageux d'opter pour une puce Virtex-4 XC4VLX200 puisque
celle-ci o�rait les meilleures performances en terme de consommation d'espace et de fr�equence.
La fr�equence maximale atteinte a �et�e de 52.854 MHz. Le traitement d'une couche par le r�ecepteur
prend 3M + E + 4 cycles d'horloges, tandis que le traitement complet desM couches en prend
3M + M (E + 3) + 1.

14.5 Conclusion

Dans un premier temps, nous avons d�ecrit les bases th�eoriques du r�ecepteur MIMO con�cu ainsi
que l'algorithme de d�etection multi-couches utilis�e. Ensuite, nous avons montr�e les r�esultats ob-
tenus lors d'une simulation Monte Carlo du r�ecepteur sous le logiciel Matlab. Nous avons montr�e
que notre r�ecepteur performait mieux qu'un r�ecepteur id�eal sans ordannancement. Finalement,
nous avons pr�esent�e la description mat�erielle du r�ecepteur ainsi que des r�esultats d'implantation
et de simulation sous Modelsim.
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R�esum�e { Dans le cadre des communications
sans �l, la disposition de r�eseaux d'antennes �a
chaque extr�emit�e du lien (MIMO : Multiple Input
Multiple Output) optimise l'e�cacit�e spectrale de
par la transmission simultan�ee et ind�ependante de
signaux, et ce en exploitant la même bande de
fr�equences. La complexit�e des algorithmes qu'im-
plique les traitements MIMO n�ecessite des archi-
tectures mat�erielles performantes a�n d'e�ectuer
le traitement en temps r�eel entre autres. Dans
le cadre de ce projet de recherche, nous nous
int�eressons �a la d�e�nition optimale et concr�ete de
ces ressources mat�erielles de par l'implantation
d'un syst�eme MIMO performant avec un acc�es
multiple. Un prototype bas�e sur l'utilisation de la
technologie WCDMA (Wideband Code Division
Multiple Access) a �et�e r�ealis�e, d�emontrant ainsi la
faisabilit�e de tels syst�emes. Les performances de
l'implantation (ASIC, FPGA) sont �etudi�ees sui-
vant certains crit�eres tels que la consommation de
puissance et le codage en virgule �xe.

Abstract { In mobile communications, mul-
tiple element array antennas at both ends of the
wireless link (MIMO : Multiple Input Multiple
Output) improve spectral e�ciency through in-
dependent and simultaneous multi-antenna trans-
missions without increasing the available radio
spectrum. The signi�cant complexity of MIMO
techniques requires the design of e�cient archi-
tectures in order to execute the algorithms in real
time and in accordance with others criteria. The
aim of this project is the design of optimal and
practical integrated solution with the implemen-
tation of an e�cient MIMO system in a multiple
access network. A prototype based on WCDMA
(Wideband Code Division Multiple Access) tech-
nology is implemented, illustrating the feasibility
of such systems. The performances of the design
(ASIC, FPGA) are studied according to criteria
such as power consumption and �xed-point co-
ding.

15.1 Contexte

La demande croissante en terme de d�ebits de donn�ees exig�ee par de nouveaux services mul-
tim�edia (internet sans �l, visioconf�erence, t�el�evisi on num�erique pour la t�el�ephonie mobile) et
d'une meilleure qualit�e de service pour les communications sans �l n�ecessite de proposer de nou-
velles techniques pour augmenter la capacit�e du canal de transmission sans �l. Les techniques

87



88 VLSI

actuelles associ�ees �a des modulations et des codages adapt�es mettant en �uvre un lien point �a
point permettent d'approcher la limite th�eorique de Shannon. Cependant l'e�cacit�e spectrale
acquise de par ce syst�eme ne satisfait pas aux contraintes de performances pr�esentes et futures.

Fig. 15.1: Sch�ema g�en�eral d'un syst�eme de transmission sans�l MIMO.

La technique des antennes multiples, plus connue sous le terme anglais MIMO (Multiple In-
put Multiple Output), r�epond potentionnellement �a ces contraintes. De r�ecentes recherches en
th�eorie de l'information [1, 2] ont montr�e que la capacit�e des syst�emes multi-antennes aug-
mente lin�eairement avec le nombre d'antennes, d�epassantconsid�erablement la limite th�eorique
de Shannon en apparence et ceci sans consommer de ressourcesradio suppl�ementaires. Ces
syst�emes (cf. �gure 15.1) permettent ainsi d'augmenter led�ebit usager et de combattre e�-
cacement les �evanouissements et les interf�erences en exploitant la diversit�e produite par le canal
MIMO (constitu�e de sous-canaux), am�eliorant ainsi la qualit�e du lien sans �l.

L'apport pour les communications num�eriques sans �l des syst�emes MIMO est consid�erable en
terme de d�ebit et ceci sans accroissement de la largeur de bande. L'introduction de cette tech-
nique pour les futures normes de communication constituentle th�eme de travail de nombreux
groupes de travail (WiMAX, 3GPP), souhaitant l'acc�es �a un d�ebit d�epassant les 300 Mbps ! Ce-
pendant, si les algorithmes et l'architecture radiologicielle sont �a pr�esent clairement d�e�nis, les
ressources mat�erielles devant supporter ces nouvelles applications sont autrement complexes et
constituent un d�e� dans la d�e�nition de circuits int�egr� es performants.

En e�et la r�ealisation mat�erielle de ces syst�emes n�ecessite la multiplication des antennes et
donc des châ�nes d'ampli�cation radio-fr�equences (RF) qui constituent des parties critiques au
vu de leur int�egration dans des syst�emes embarqu�es, typiquement les terminaux de t�el�ephonie
mobile. A cela s'ajoute l'accroissement de la complexit�e du syst�eme en bande de base due �a
l'implantation des traitements spatio-temporels exigeant une puissance de calcul consid�erable. A
date, il existe peu de r�ealisations mat�erielles [3, 4, 5, 6] pour ces syst�emes en raison d'une part de
la jeunesse des syst�emes MIMO, d'autre part du temps n�ecessaire aux cycles de d�eveloppement
et de la normalisation en cours des syst�emes multi-antennes.

Un int�erêt manifeste porte sur la d�e�nition d'une archit ecture performante (puissance de cal-
cul importante, surface silicium occup�ee faible, consommation d'�energie r�eduite), su�samment

exible pour pouvoir supporter des traitements aussi divers que les techniques d'acc�es OFDM
et WCDMA (ou la combinaison des deux : MC-DS-CDMA) et le codage spatio-temporel (en
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bloc, en treillis, par couches [7]), recon�gurable �a tout instant pour adapter dynamiquement les
traitements suivant les conditions de transmission.

15.2 Prototype MIMO-WCDMA

Description

La diversit�e de transmission sur la voie descendante (MISO: plusieurs antennes �emettrices
pour la station de base, une antenne r�eceptrice pour la station mobile) est d�ej�a pr�esente dans
la norme UMTS 1. Dans le cas o�u deux antennes sont positionn�ees �a l'�emission, la technique
d'Alamouti [8] est appliqu�ee. Celle-ci fournit un gain en diversit�e d'ordre 2 et donc am�eliore la
qualit�e du signal, mais le d�ebit usager n'est pas augment�e. A�n d'obtenir un gain en diversit�e
et en d�ebit, la technique HSDPA 2 [9] a �et�e propos�ee a�n d'accrô�tre le d�ebit de donn�ees pour
la voie descendante (station de base vers station mobile). Le syst�eme se compose de 4 antennes
�emettrices et 4 antennes r�eceptrices (con�guration inf�erieure possible). Cette technique substitue
deux caract�eristiques importantes de la norme UTRAN3, d�ebit variable et contrôle de puissance,
par une technique de codage et de modulation adapt�ee (AMC4) aux variations du canal MIMO.

Pour la voie montante (station mobile vers station de base),la technologie HSUPA5 [10] est
propos�ee. Cette technique est en cours d'�etudes et une premi�ere �ebauche propose un syst�eme sui-
vant un codage spatio-temporel relativement simple, bas�esur l'orthogonalit�e des codes appliqu�es
�a l'�emission.

Fig. 15.2: Sch�ema de transmission pour N antennes �emettrices,appliqu�e par la technique HSUPA.

La �gure 15.2 illustre la technique de transmission pour N antennes �emettrices. Le prototype
d�evelopp�e au sein du laboratoire met en oeuvre cette technique. Initialement le 
ux de donn�ees

1Universal Mobile Telecommunications System
2High Speed Downlink Packet Access
3UMTS Terrestrial Radio Access Network
4Adaptative Modulation and Coding
5High Speed Uplink Packet Access
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usagers (DPDCH6) est dissoci�e en N 
ux distincts qui sont cod�es (ou modul�es) ind�ependamment.
Le même canal de contrôle (DPCCH7), constitu�e en partie de symbolespilot, est associ�e �a cha-
cun de ces 
ux, pour l'estimation de la r�eponse impulsionnelle du canal MIMO en r�eception. Les
codes de Walsh appliqu�es aux N branches sontorthogonaux entre eux. Ils permettent ainsi de
distinguer au r�ecepteur les di��erentes sources d'informations pour un usager et donc de faciliter
le processus de r�eception. Un deuxi�eme niveau de codage est appliqu�e (code d'embrouillage :
codes de Gold) pour di��erencier les usagers sur la voie montante. LesN s�equences binaires dis-
tinctes sont �emises simultan�ement et ind�ependamment (multiplexage spatial), via lesN antennes
�emettrices (AE i ).

Fig. 15.3: Synoptique du r�ecepteur MIMO.

L'architecture du r�ecepteur est illustr�ee par la �gure 15.3. Les signaux transmis sont perturb�es
par le canal MIMO large bande et re�cus au r�ecepteur, constitu�e de M antennes r�eceptrices (AR i ).
Les composantes essentielles du r�ecepteur MIMO portent sur un module de synchronisation
temporelle, un r�ecepteur RAKE multi-dimensionnel, un module d'estimation du canal MIMO et
un circuit de d�ecodage des symboles. Ensuite, le 
ux initialement cod�e et transmis est reconstitu�e.

Le module de synchronisation temporelle identi�e les retards des signaux transmis. Il transmet
ces informations au r�ecepteur RAKE qui se synchronise et e�ectue l'int�egration des �echantillons
pour fournir en sortie les statistiques sur les symboles transmis. L'estimation du canal MIMO
est r�ealis�ee en parall�ele. Le module de d�ecodage prend en entr�ee celle-ci a�n de compenser les
perturbations du canal MIMO et supprimer les interf�erences.

R�esultats d'implantation

Dans [11, 12], nous pr�esentons le syst�eme MIMO-WCDMA d�evelopp�e pour une con�guration
2 � 2. Le tableau 15.1 fournit la complexit�e enslices (entit�e de base du FPGA) des blocs
principaux. Le module RAKE multi-dimensionnel occupe 80 % des ressources d'un des deux
FPGA et constitue donc la partie la plus complexe.

Ce prototype met en valeur la complexit�e mat�erielle en traitement de base qui crô�t lin�eairement
avec la con�guration MIMO appliqu�ee. La puissance de calcul n�ecessaire devient excessive et les
ressources mat�erielles nombreuses. Pour un terminal mobile la consommation d'�energie constitue

6Dedicated Physical Data CHannel
7Dedicated Physical Control CHannel
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nombre deslices
Filtre RCSE 620 (4%)

Module de recherche 2230 (15%)
Finger 1447 (10%)

Tab. 15.1: R�esultats d'implantation des principaux modules dusyst�eme SISO-WCDMA pour le
FPGA Virtex 3000E.

un crit�ere important et cette complexit�e croissante n'aide en rien cette contrainte. De plus, les
châ�nes RF et la couche r�eseau repr�esentent �egalement des barri�eres �a lever. En cons�equence, il
est n�ecessaire de revisiter les m�ethodes de conception decircuits capables d'int�egrer des syst�emes
MIMO performants.

15.3 Perspectives

Les traitements spatio-temporels n�ecessitent une puissance de calcul crô�ssant suivant le nombre
d'antennes dispos�ees de part et d'autre, et donc la d�e�nition de circuits VLSI performants. Le
prototype MIMO-WCDMA d�evelopp�e est en cours d'int�egrat ion au sein des stations de base
SignalMaster. Ces d�emonstrateurs permettront de confronter les traitements spatio-temporels en
environnement r�eel a�n d'�evaluer les performances du syst�eme d�evelopp�e tant au niveau signal
qu'au niveau mat�eriel.

De plus, du prototype r�ealis�e et de l'�etude en virgule �xe et architecturale seront extraits les
crit�eres de conception a�n de d�e�nir les capacit�es d'une architecture recon�gurable performante
(en termes de vitesse, de surface et d'�energie dissip�ee) supportant les multiples traitements induits
par les syst�emes MIMO. La conception d'une telle architecture constitue sans aucun doute un
point crucial dans le d�eploiement futur des syst�emes de communications mobiles 4G.
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R�esum�e { Nous pr�esentons une implantation
FPGA d'un cryptosyst�eme �a courbes elliptiques.
De tels syst�emes deviennent de plus en plus po-
pulaires, ceux-ci o�rant le plus haut niveau de
s�ecurit�e par bit parmi les cryptosyst�emes com-
mun�ement utilis�es. Le cryptosyst�eme a �et�e con�cu
en exploitant la repr�esentation w-NAF de la clef
priv�ee. Les unit�es arithm�etiques sur GF (2N ) ont
�egalement �et�e fortement parall�elis�ees.

Abstract { We present a FPGA implementa-
tion of an elliptic curve cryptosystem. Such sys-
tems are becoming increasingly popular as they
provide the highest strength per bit of any cryp-
tosystem commonly used today. The cryptosystem
was built exploiting the w-NAF representation of
the private key as well as parallelism through the
GF (2N ) arithmetic units.

16.1 Introduction

L
e chiffrement d'une communication sur un canal quelconque pose un probl�eme de taille. Un
�emetteur doit en e�et transmettre au r�ecepteur une information lui permettant de d�ecoder

une communication chi�r�ee. Le canal d'information n'�etant souvent pas physiquement s�ecuris�e,
cette information pr�eliminaire doit être transmise sansque les interlocuteurs n'aient �a se soucier
qu'un autre acteur puisse intercepter cette information.

Di��erents algorithmes ont �et�e d�evelopp�es a�n de rendr e possible cet �echange pr�eliminaire.
Parmi les algorithmes commun�ement utilis�es, la cryptographie �a courbe elliptique [7] permet de
maximiser la s�ecurit�e d'une communication avec un minimum d'�echange pr�eliminaire d'informa-
tion.

La cryptographie �a courbe elliptique repose sur l'addition de deux points sur cette courbe.
G�eom�etriquement, cette op�eration revient �a trouver le troisi�eme point d'intersection entre la
courbe elliptique et la droite joignant ces deux points, suivi d'une r�e
exion selon l'axe vertical
tel qu'illustr�e �a la �gure 16.1.

La multiplication scalaire kP est d�e�nie comme l'addition du point P avec lui-mêmek fois.
Cette op�eration est relativement lourde au niveau logiciel. Le d�eveloppement d'un coprocesseur
sp�ecialis�e pour cette op�eration devient alors pertinent.
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Fig. 16.1: Interpr�etation g�eom�etrique de l'op�eration d'ad dition de deux points distincts sur une
courbe elliptique (P1 + P2 = P3)

16.2 Processeur cryptographique

Le circuit a �et�e d�ecompos�e en ses di��erentes unit�es fonctionnelles reli�ees entre elles par un bus
trois-�etats de fa�con analogue �a un processeur complexe traditionnel tel qu'illustr�e �a la �gure 16.2.
La largeur du bus est �x�ee par la taille des coordonn�ees despoints sur la courbe elliptique. Trois
des unit�es sont d�edi�ees �a des fonctions sp�eci�ques ayant trait �a l'arithm�etique sur l'extension du
corps de GaloisGF (2N ).

G�en�eration d'entiers al�eatoires en repr�esentation w-NAF

La multiplication scalaire peut être all�eg�ee en d�ecomposant le scalaire en puissance de 2
(repr�esentation binaire). L'op�eration s'apparente alors �a une multiplication traditionnelle. La
charge de calcul peut encore être all�eg�ee en repr�esentant le scalaire sous une forme alternative.

La repr�esentation w-NAF minimise le nombre de chi�res di��erents de z�ero dans la repr�esentation
du scalaire, minimisant la charge de calcul. Ce dernier est alors repr�esent�e en respectant :

k =
nX

i =0

ki 2i j ki � f 0; � (2j + 1 j0 � j � 2w� 2 � 1)g ;

w� 1X

l=1

ki ki + l = 0: (16.1)

La conversion d'un scalaire vers sa repr�esentationw-NAF s'av�ere di�cile, particuli�erement
d'un point de vue mat�eriel. Heureusement, dans la plupart des sch�emas cryptographiques tels
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Fig. 16.2: Sch�ema du processeur

que l'�echange de clef Di�e-Hellman [6], cette conversion n'est pas n�ecessaire puisque le scalaire
est invariablement g�en�er�e al�eatoirement.

Nous avons propos�e une m�ethode permettant de g�en�erer unscalaire directement dans sa
repr�esentation w-NAF. La m�ethode repose sur la transformation suivante appliqu�ee �a la sor-
tie d'un g�en�erateur de bits al�eatoires, en commen�cant par le bit le moins signi�catif :

8
<

:

s (mw� 3 ::: m1 m0) 1
| {z }

w bits
0

9
=

;
T1!

8
<

:

(0 ::: 0 0)K
| {z }

w chi�res
0

9
=

;
;

o�u M repr�esente la magnitude deK et s son signe. Sis est 1, alorsK est n�egatif. La magnitude
de K est donn�ee par 2M + 1.

Si le chi�re le plus signi�catif di��erent de z�ero est n�ega tif suite �a cette premi�ere transformation,
on concat�ene un autre chi�re prenant la valeur 1 �a gauche dela repr�esentation.

Nous avons d�emontr�e que bien que la combinaison de ces deuxtransformations ne g�en�ere
pas la repr�esentation w-NAF de l'entier en entr�ee, les valeurs repr�esent�ees parl'ensemble de
sortie constituent une permutation des valeurs repr�esent�ees par l'ensemble d'entr�ee, pr�eservant
le caract�ere al�eatoire de la quantit�e transform�ee. De plus, l'implantation mat�erielle de cette
transformation s'est r�ev�el�ee particuli�erement e�cac e [1].
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16.3 Unit�es arithm�etiques sur GF( 2N )

La courbe elliptique a �et�e repr�esent�ee sur l'extensiondu corps de GaloisGF (2N ). Trois unit�es
sp�ecialis�ees pour l'arithm�etique sur type de corps ont �et�e d�evelopp�ees. Les unit�es ont �et�e fortement
parall�elis�ees en prenant soin de ne pas a�ecter le chemin critique du circuit.

Le chemin critique a �et�e g�en�er�e par l'unit�e d'inversi on. Cette derni�ere doit en e�et comparer les
degr�es de deux polynômes dont les coe�cients sont d�e�nissur GF (2N ). Une structure r�ecursive
(voir �gure 16.3), dont le chemin critique croit avec le logarithme de l'extension du corps de
Galois, a �et�e d�evelopp�ee �a cet e�et.
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Fig. 16.3: Architecture r�ecursive de comparaison du degr�e de deux polynômes (GF (28))

L'extension choisie du corps de GaloisGF (2N ) �etant g�en�eralement tr�es grande en crypto-
graphie, l'existence d'une unit�e dont le chemin critique croirait lin�eairement avec N pourrait
fortement diminuer la fr�equence d'op�eration du circuit dans son ensemble.

16.4 Conclusion

Le processeur d�evelopp�e a �et�e compar�e avec di��erents r�esultats trouv�es dans la litt�erature en
choisissant le temps de calcul associ�e �a la multiplication scalaire comme m�etrique. Le circuit a
�et�e implant�e sur deux FPGAs Altera et s'est compar�e avantageusement aux r�esultats fournis
dans la litt�erature, même pour une plus grande extension du corps de GaloisGF (2N ) tel que
d�emontr�e au tableau 16.1.

Quelques pistes de recherche ont �emerg�e de ces travaux. Ilest en autre d'avis de cet auteur
que les performances du circuit pourraient être consid�erablement am�elior�ees en repr�esentant les
points sur la courbe elliptique sous forme projective [8].
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Tab. 16.1: Temps de calcul associ�e �a la multiplication scalaire

Publication FPGA N Temps de

calcul (ms)

Altera EP1M350F780C5 163 0.9368

Altera EP1S80B956C6 163 0.9279

Ernst et al., 2001 [3] Xilinx XC4085XLA 155 1.29

Leung et al., 2000 [4] Xilinx XCV300-4 155 6.8

Mentens et al., 2004 [5] Xilinx XCV800-4-HQ240 160 3.801

Bibliographie

[1] Louis Dupont , S�ebastien Roy et Jean-YvesChouinard : A hardware architecture for
the generation ofw-NAF random integers. In Proceedings of the 3rd International IEEE
Northeast Workshop on Circuits and Systems Conference (NEWCAS '05), June 2005.

[2] LouisDupont , S�ebastienRoy et Jean-YvesChouinard : A FPGA implementation of an
elliptic curve cryptosystem. In Proceedings of IEEE International Symposium on Cicuits
and Systems (ISCAS'2006), May 2006.

[3] M. Ernst , S. Klupsch , O. Hauck et S. A. Huss : Rapid Prototyping for Hardware
Accelerated Elliptic Curve Public-Key Cryptosystems.In RSP '01 : Proceedings of the 12th
International Workshop on Rapid System Prototyping, page 24, Washington, DC, USA,
2001. IEEE Computer Society.

[4] K. H. Leung , K. W. Ma , W. K. Wong et P. H. W. Leong : FPGA implementation
of a Microcoded Elliptic Curve Cryptographic Processor.In FCCM '00 : Proceedings of
the 2000 IEEE Symposium on Field-Programmable Custom Computing Machines, page 68,
Washington, DC, USA, 2000. IEEE Computer Society.

[5] NeleMentens , Siddika Berna Ors et Bart Preneel : An FPGA implementation of an
elliptic curve processorGF (2m ). In GLSVLSI '04 : Proceedings of the 14th ACM Great
Lakes symposium on VLSI, pages 454{457, New York, NY, USA, 2004. ACM Press.

[6] Diffie , Whitfield et Martin E. Hellman : New Directions in Cryptography. IEEE
Transactions on Information Theory, IT-22(6):644{654, novembre 1976.

[7] Victor S. Miller : Use of Elliptic Curves in Cryptography. In CRYPTO '85 : Advances in
Cryptology, pages 417{426, London, UK, 1986. Springer-Verlag.

[8] Julio L �opez et Ricardo Dahab : Improved Algorithms for Elliptic Curve Arithmetic in
GF (2n ). In SAC '98 : Proceedings of the Selected Areas in Cryptography, pages 201{212,
London, UK, 1999. Springer-Verlag.

c
 LRTS 2005-2006





Aspects mat�eriels d'un r�eseau
d'antennes intelligent d�edi�e au Wi-Fi

Louis Dupont , Professionnel de recherche

S�ebastien Roy , Responsable de projet

R�esum�e { Dans le cadre du projet de point
d'acc�es pour r�eseaux sans �l avec grand r�eseau
d'antennes et s�election de sous-ensembles, une
architecture mat�erielle reposant sur le codesign
mat�eriel/logiciel est �elabor�ee. L'architecture vise
sp�ecialement le standard 802.11b exploitant un
r�eseau d'antennes.

Abstract { In the context of the Wi-Fi ac-
cess point with large antenna network and sub-
set selection project, a hardware architecture ba-
sed on hardware/software co-design is developped.
The architure targets the 802.11bstandard in the
context of an antenna network.

17.1 Analyse des sp�eci�cations de la couche physique pour
les syst�emes 802.11b

D
e l' �etude de la norme802.11b[1] s'est d�egag�e un d�ecouplage des di��erentes unit�es consti-
tuant la châ�ne de communication tel qu'illustr�ees �a la �gure 17.1.

Fig. 17.1: Châ�ne de communication

La norme demeure 
oue sur certains aspects. Entre autres, un�etat initial est sp�eci��e pour
le brouilleur. Paradoxalement, la norme sp�eci�e que le d�ebrouilleur s'autosynchronise avec le
brouilleur, peu importe l'�etat initial de ce dernier, ouvrant la porte �a di��erentes interpr�etations
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de la norme.
Cette ambigu•�t�e ne pose pas de probl�eme dans les syst�emes classiques. Toutefois, si l'in-

terpr�etation de la norme est coh�erente entre les di��erents intervenants du march�e, cette in-
formation pourrait être exploit�ee �a travers le traitement spatio-temporel requis dans le cadre du
projet.

Une premi�ere interpr�etation de la norme s'est d�egag�ee de l'analyse des signaux transmis par
un point d'acc�es commercial (Linksys WRT54G). L'�etat du brouilleur est initialis�e lors de la
transmission de chaque paquet �a la valeur sp�eci��ee par lanorme.

L'analyse exhaustive de tous les types de points d'acc�es commerciaux a�n de con�rmer ou
d'in�rmer un consensus sur l'interpr�etation de la norme peut sembler pratiquement impossible.
Heureusement, les intervenants du march�e utilisent un ensemble limit�e de chipsets g�erant la
couche physique restreignant l'analyse �a quelques fabricants.

Cette analyse sera vraisemblablement e�ectu�ee au d�ebut juillet a�n de pouvoir pr�eciser une
strat�egie spatio-temporelle le plus rapidement possible.

17.2 �Equipement de prototypage

Le coeur du syst�eme repose sur une plateformeVirtex-II PRO . Toutefois, de telles plateformes
ne disposent pas d'�equipement permettant de transmettre ou de recevoir un signal radio. Cet
�equipement �etant d�evelopp�e parall�element par un sp�e cialiste des circuits radio (Mario Leblanc),
une alternative a �et�e choisie a�n de pouvoir valider le fonctionnement des autres �el�ements du
point d'acc�es en attendant l'�etape d'int�egration avec la circuiterie radio.

Le laboratoire de radiocommunications et de traitement du signal a r�ecemment fait l'acquisition
de plusieurs front-endsQuad dual band RF transceivers(d�evelopp�es par Comlab Inc. pour le
laboratoire et commercialis�es par Lyrtech) permettant decontrôler la phase et l'amplitude (bande
de base) d'un signal radio transmis dans n'importe quelle bande de fr�equences utilis�ee enWi-
Fi . De plus, ce syst�eme permet �a la fois de transmettre et de recevoir des signaux sur quatre
antennes simultan�ement, permettant de v�eri�er le bon fonctionnement de plusieurs aspects du
syst�eme relatifs au traitement spatio-temporel.

Les limites de la plateformeVirtex-II PRO ne s'arrêtent pas �a la circuiterie radio. Les signaux
en bande de base doivent être g�en�er�es de même que num�eris�es, n�ecessitant deux convertisseurs
num�eriques �a analogique de même qu'analogique-num�erique pour chaque antenne.

Il a �et�e �etabli que ces convertisseurs seront mont�es surun circuit imprim�e dont la conception
a �et�e con��ee �a Steve L�egar�e (�etudiant �a la mâ�trise ). En attendant l'�etape d'int�egration de la
plateforme Virtex-II PRO avec ce circuit imprim�e, les plateformes LyrtechVHS-DAC/ADC
seront utilis�ees.

Ces deux plateformes combin�ees disposent en e�et de huit convertisseurs analogique-num�erique
de même que num�erique-analogique permettant d'acc�ederaux signaux en bande de base associ�es
�a chacune des quatre antennes. De plus, ces plateformes disposent de FPGAs qui permettront
d'e�ecteur un �etage de pr�e-traitement li�e �a la couche physique, en plus de multiplexer l'acc�es �a
chacune des antennes. Finalement, Lyrtech pr�evoit fournir la logique n�ecessaire pour con�gurer
les front-ends permettant au circuit d'alterner entre r�eception et transmission.

L'acc�es �electrique direct aux FPGAs est certainement le talon d'Achille des plateformes de
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Lyrtech. Les deux plateformes ne disposent que d'un seul connecteur. Les caract�eristiques de ces
derniers �etant relativement exotiques, un circuit imprim�e permettant de disposer des signaux sur
un support physique plus conventionnel a �et�e con�cu. La fabrication de ce circuit est actuellement
en soumission.

17.3 Architecture mat�erielle du point d'acc�es

Le noyau du syst�eme repose sur un FPGA XilinxVirtex-II Pro , lui-même disposant de deux
processeursPowerPC 405embarqu�es permettant de d�el�eguer une bonne partie du traitement �a
une couche logicielle. Une châ�ne de transmission a �et�e con�cue de fa�con �a être acc�ed�ee par l'�etage
de traitement logiciel �a la mani�ere d'un p�eriph�erique a dressable.

Une version pr�eliminaire de la châ�ne de transmission a �et�e test�ee de bout en bout avec succ�es.
Un paquet de type Beacon annon�cant un r�eseau sans �l a �et�e�emis par la châ�ne de transmission
pour être capt�e par une carteWi-Fi commerciale, validant du même coup notre mâ�trise de
la couche physique802.11b. Cette version pr�eliminaire utilisait les convertisseurs num�erique-
analogique d'une plateforme Altera sp�ecialis�ee pour le traitement de signal.

La châ�ne de transmission a �et�e port�ee vers la plateforme Lyrtech tout en �elaborant la m�ecanique
permettant �a cette derni�ere de collaborer avec l'�etage logiciel. La derni�ere version de la châ�ne
de transmission poss�ede ainsi une interface mâ�tresse sur le bus, lui permettant d'aller r�ecup�erer
des donn�ees plac�ees dans une tierce m�emoire par la partielogicielle (acc�es DMA). La châ�ne de
transmission interrompt �egalement le processeur une foisle paquet envoy�e sur le canal sans-�l.

Cette seconde version de la châ�ne de transmission a �et�e test�ee avec succ�es en simulation. Les
tests �naux seront e�ectu�es apr�es r�eception du circuit i mprim�e mentionn�e �a la section 17.2. Une
fois les tests e�ectu�es, l'architecture de la châ�ne sera�a nouveau ra�n�ee a�n que cette derni�ere
s'attribue une partie du traitement de la couche MAC tel que le calcul des codes de redondance
cyclique.

Une châ�ne de r�eception a �egalement �et�e d�evelopp�ee et test�ee avec succ�es en simulation. Une
interface doit maintenant être d�evelopp�ee a�n de pouvoir acc�eder �a cette derni�ere �a partir de
l'�etage logiciel suivi de ra�nements analogues �a ceux ayant conduit �a l'aboutissement de la châ�ne
de transmission.

Le traitement spatio-temporel sera ensuite d�ecoupl�e avec pour objectif d'en attribuer une
partie �a l'�etage logiciel. Des p�eriph�eriques d�edi�es �a acc�el�erer le traitement logiciel seront ensuite
�elabor�es en fonction du d�ecouplage choisi.

17.4 Perspectives

La strat�egie spatio-temporelle se pr�ecise de plus en plus, emmenant certaines avenues de re-
cherche, sp�ecialement en ce qui concerne le m�ecanisme de r�ecup�eration de l'horloge des symboles.

La conception mat�erielle d'un point d'acc�es fonctionnant �a une antenne est quant �a elle pra-
tiquement termin�ee. Certains livrables fournis par des partenaires commerciaux devraient per-
mettre l'int�egration des châ�nes de transmission et de r�eception, o�rant un support mat�eriel au
d�eveloppement logiciel.
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Les aspects li�es au codesign mat�eriel/logiciel, tout sp�eci�quement la compr�ehension de la
m�ecanique r�egissant le syst�eme de busCoreConnect [2], de même que les m�ecanismes d'inter-
ruption sont maintenant mâ�tris�es. �A partir de cet �etat de l'art, il est maintenant possible de
concevoir des p�eriph�eriques exploitant au mieux ces m�ecanismes.
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Un architecture r�eguli�ere de circuit
d'inversion de matrice pour le

traitement MIMO

IsabelleLaRoche , �Etudiante �a la mâ�trise

S�ebastien Roy , Directeur de recherche.

R�esum�e { Un algorithme et une architecture
d'inversion de matrice pour une implantation
mat�erielle e�cace sont pr�esent�es. Bas�ee sur la
formule de Sherman-Morrison, l'architecture pro-
pos�ee est caract�eris�ee par des unit�es de traitement
construites �a partir de r�eseaux r�eguliers connect�es
localement et par un traitement it�eratif simple.
Elle constitue une solution id�eale au traitement
de r�eseaux d'antennes avec le crit�ere MEQM (Mi-
nimisation de l'erreur quadratique moyenne), mais
elle peut aussi être g�en�eralis�ee �a plusieurs autres
applications moyennant de l�eg�eres modi�cations.

Abstract { A novel circuit architecture and
algorithm is presented for the e�cient imple-
mentation of a matrix inversion unit. Based on
the Sherman-Morrison formula, the proposed ar-
chitecture is characterized by regular, locally-
connected arrays of processing units and simple
iterative processing. While it constitutes an ideal
solution for antenna array MMSE (minimum
mean-square error) processing, it can also be ge-
neralized to many other applications with little
e�ort.

18.1 Introduction

L
e r �ecepteur MIMO multi-couches d�ecrit dans une autre section utilise la combinaison par
minimisation de l'erreur quadratique moyenne (MEQM) pour calculer les poids �a appliquer

aux antennes de r�eception. Cette technique n�ecessite l'inverse de la matrice d'autocorr�elation,
R � 1

xx , dans le calcul des poids. Le but du projet global dans lequelce projet de maitrise s'ins�ere
�etant d'avoir un r�ecepteur entier sur une seule puce, il faut donc trouver un moyen e�cace d'in-
verser la matriceR xx sur la puce. Cette section traite d'un algorithme approximatif d'inversion
de matrice tr�es bien adapt�e �a l'implantation mat�eriell e. Dans un premier temps, l'algorithme
choisi et ses performances dans la simulation du r�ecepteursous Matlab sont d�ecrits. Dans un
deuxi�eme temps, la r�ealisation en VHDL de cet algorithme est pr�esent�ee.
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18.2 Algorithme d'inversion de matrice

Comme nous l'avons mentionn�e pr�ec�edemment, le calcul des poids optimaux selon le crit�ere
MEQM n�ecessite l'inversion de la matrice d'autocorr�elation R � 1

xx . L'implantation sur puce d'un
algorithme d'inversion de matrice n'est pas une tâche facile. L'algorithme retenu dans le projet
d�ecrit utilise la formule de Sherman-Morrison [2]. Cette formule, qui est un cas sp�ecial du lemme
d'inversion de matrice, permet le calcul ais�e de l'inversed'une matrice ayant subit une l�eg�ere
modi�cation si l'inverse de la matrice originale est connu.Toutefois, la modi�cation doit avoir la
forme suivante :

u 
 v = uv H ;

o�u u et v sont des vecteurs et
 d�enote le produit externe. Puisque ce produit donne n�ecessairement
une matrice ayant une seule valeur propre non nulle, on dit qu'il s'agit d'une mise �a jour de rang
1. �A partir de l'inverse de la matrice originale et des modi�cations qui lui ont �et�e apport�ees, on
peut trouver l'inverse de la matrice modi��ee comme suit :

(A � 1 + u 
 v)� 1 = A � 1 �
(A � 1u) 
 (v � A � 1)

1 + v � A � 1u
: (18.1)

Elle s'applique tr�es bien au probl�eme de l'inversion de lamatrice d'autocorr�elation R xx puisque
celle-ci se d�e�nit comme �etant la somme d'une matrice identit�e et de la somme des produits des
vecteurs canaux par leur conjugu�e (formule 14.2). Comme ces derniers constituent des mises �a
jour de rang 1, l'application de (18.1) est naturelle. En utilisant une notation di��erente, on a :

R � 1
i = ( R i � 1 + ci cH

i )� 1 = R � 1
i � 1 �

(R � 1
i � 1ci cH

i R � 1
i � 1)

1 + cH
i R � 1

i � 1ci
; (18.2)

o�u R i = � 2I +
P i

k=1 ckcH
k , tel que R M = R xx , et R 0 = � 2I .

En micro�electronique, l'implantation de l'op�eration de division est tr�es couteuse en temps
d'ex�ecution et en espace. Il est donc int�eressant de contourner le probl�eme en �eliminant la division
pr�esente dans la formule. En introduisant un facteur d'�echelle appropri�e, la division devient une
multiplication. L'�equation 18.2 devient alors :

R � 1
i = ( � i � 1 + cH

i R � 1
i � 1ci )

�
R i � 1 +

ci cH
i

� i � 1

� � 1

= R � 1
i � 1(� i � 1 + cH

i R � 1
i � 1ci ) �

(R � 1
i � 1ci cH

i R � 1
i � 1); (18.3)

o�u R � 1
i = � i R � 1

i et le facteur d'�echelle � est exprim�e comme suit :

� i +1 = � i (� i + cH
i +1 R � 1

i ci +1 ); (18.4)

avec� 0 = 1.
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18.3 Simulation Matlab

Une simulation de l'algorithme a �et�e faite sous Matlab pour montrer sa performance �a l'int�erieur
du r�ecepteur MIMO. La �gure 18.1 montre les probabilit�es d'erreur pour les deux versions de la
formule Sherman-Morrison ainsi que pour la fonction d'inversion de Matlab. Dans un premier
temps, on remarque que les deux versions de la formule donnent exactement les mêmes r�esultats.
Il est donc �evident que la version modi��ee est �equivalente �a la version originale. Dans un deuxi�eme
temps, on remarque que les r�ecepteurs utilisant les formules de Sherman-Morrison o�rent une
meilleure probabilit�e d'erreur par bit que celui utilisant l'inversion par Matlab. L'am�elioration
moyenne d'environ 3 dB s'explique par la plus grande robustesse des m�ethodes it�eratives par
rapport aux m�ethodes classiques d'inversion telle que celle employ�ee par Matlab [1].
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Fig. 18.1: Probabilit�e d'erreur par bit du r�ecepteur d'un syst�eme (4,4)

18.4 Description mat�erielle

Le circuit ayant �et�e con�cu est montr�e �a la �gure 18.2. Ce circuit utilise principalement des
r�eseaux systoliques pour e�ectuer les op�erations de l'�equation 18.3. Une simulation du circuit
sous Modelsim a montr�e sa faisabilit�e apr�es quelques am�eliorations du contrôle du d�ebordement.
La fr�equence maximale obtenue lors d'une synth�ese du circuit avec le logiciel ISE de Xilinx a
�et�e de 108.3 MHz. De plus, une seule inversion de matrice n�ecessite 4M 2 coup d'horloge, en
exploitant M 2 + M cellules de traitement simples. Un temps d'ex�ecution lin�eaire est possible en
utilisant du pipelinage entre les it�erations et entre les inversions.

18.5 Conclusion

Dans un premier temps, nous avons pr�esent�e la formule de Sherman-Morrison pour l'inversion
de matrice ainsi que les modi�cations que nous y avons apport�ees. Ensuite, nous avons montr�e
les r�esultats d'une simulation Monte Carlo faite sous le logiciel Matlab. Finalement nous avons
d�ecrit la structure du circuit con�cu en VHDL.
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Fig. 18.2: Architecture de l'inverseur de matrice
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FPGA implementation of a digital
communication chain

Minh-Quang Nguyen , �Etudiant �a la mâ�trise.

Paul Fortier , Directeur de recherche.

R�esum�e { Nous pr�esentons l'application d'une
simple mais compl�ete châ�ne de communications
num�eriques sur un syst�eme de d�eveloppement
FPGA. L'application comporte les �el�ements sui-
vants : modulateur, d�emodulateur, canal, estima-
teur de canal, compteur de taux d'erreurs binaires
(BER). Le g�en�erateur de bruit gaussien blanc ad-
ditif (AWGN) est bas�e sur la combinaison de la
m�ethode de Box-Muller et du th�eor�eme de la li-
mite centrale. Le canal de Rayleigh et l'estimateur
de canal sont bas�es respectivement sur la m�ethode
de Young et Beaulieu et la m�ethode d'interpola-
tion par sinus cardinal. Leurs performances sont
v�eri��ees en comparant les simulations num�eriques
avec l'op�eration r�eelle sur le mat�eriel.

Abstract { We present an implementation of a
simple but complete digital communication chain
on an FPGA development system. The implemen-
tation has the following elements : modulator, de-
modulator, channel, channel estimator and bit er-
ror rate (BER) counter. The additive white Gaus-
sian noise (AWGN) generator is based on the com-
bination of the Box-Muller method and the Cen-
tral Limit Theorem. The Rayleigh channel and
channel estimator are based on Young and Beau-
lieu's method and the sinc interpolator method,
respectively. Their performances are veri�ed by
comparisons between computer simulations and
true hardware operation.

19.1 Introduction

We present the implementation of a communication chain on anFPGA development board.
The selected FPGA development board is provided by the Canadian Microelectronics Corpora-
tion and manufactured by Altera Corporation. The implementation of the system is coded using
Very high speed integrated circuit Hardware Description Language (VHDL) and some IP cores
written in the proprietary Altera Hardware Description Language (AHDL), which is a high level
and modular language used by Altera.

The system consists of a modulator, a demodulator, a channeland a channel estimator. The
modulator and the demodulator are implemented with BPSK, QPSK, 16-QAM and 64-QAM
modulation schemes. The channel is either pure AWGN or Rayleigh fading using the algorithm
developed in [1, 2]. The channel estimator estimates the Rayleigh fading coe�cients.

Using a Stratix FPGA device from Altera as target, the design
ow associated with the Altera
Quartus II software is shown in Figure 19.1 [3]. However, we have adapted the Altera design 
ow
to �t our design goals. This modi�ed design 
ow was applied throughout the design.
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Fig. 19.1: Altera Quartus II software design 
ow and modi�ed 
ow.

19.2 Implementation of the AWGN channel

The implementation of the AWGN channel uses the mixed method(Box-Muller and Central
Limit Theorem) described in [1]. The parameters of the Box-Muller AWGN generators are shown
in Table 19.1 [1].

B K m � m' � 0

6 5 7 0.467 7 0.5

Tab. 19.1: Parameters of the Box-Muller AWGN generator

The architecture of the AWGN generator is illustrated in Figure 19.2.

Fig. 19.2: Architecture of the AWGN generator.

Table 19.2 shows the output statistics of the generator.
Figure 19.3 shows the normalized density of the generator (10-bit precision) obtained with

2:109 samples and the ideal Gaussian (Normal) density.
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Parameters Implemented (�xed point 4.6) Ideal (�xed point 4.6)
Mean -0.3792 0

Standard deviation 63.43 64
Maximum 511 511
Minimum -512 -512

Tab. 19.2: Output statistics of the AWGN generator.

Fig. 19.3: Normalized density of the AWGN generator.

The interface of the AWGN channel component is shown in Figure 19.4 and the implementation
results are shown in Table 19.3

Fig. 19.4: AWGN channel interface.

Logic cells Memory bits DSP block 9-bit Maximum clock (MHz)
730 2048 0 147.02

Tab. 19.3: Implementation results of the AWGN channel.

Since the accumulator is used to accumulate four independent Box-Muller variables to generate
a single sample output, the real output rate of the AWGN generator is equal to one-fourth the
maximum frequency of the implementation. Thus, the generator can produce random Gaussian
noise outputs at 36.76 MHz.
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19.3 Implementation of the Rayleigh fading channel

The implementation of the Rayleigh fading channel uses the IDFT method that was proposed
in [2]. Figure 19.5 shows the architecture of the Rayleigh random variable generator.

Fig. 19.5: Architecture of the Rayleigh fading generator.

We assume a mobile moving at a speed of 120 km/h and a carrier frequency of 900 MHz. Thus,
the maximum Doppler frequency is 100 Hz. The number of IDFT points is chosen according to
the required accuracy of the correlation among the generated samples. The parameters of the
generator are shown in Table 19.4.

Parameters Value
Maximum Doppler frequency 100 Hz

Sampling frequency 4000 Hz
Doppler �lter coe�cients precision 16-bit �xed point [2.14]

Tab. 19.4: Parameters of the Rayleigh fading generator.

Figure 19.6 shows the output signal envelope (�rst 500 samples), and histogram of the generator
obtained with 6:4 � 105 samples.

Fig. 19.6: Output signal envelope and histogram of the Rayleigh fading generator.

The output autocorrelation of the Rayleigh fading generator is compared with the theoretical
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zeroth order Bessel function of the �rst kind and a Matlab simulation for IFFT lengths N equal
to 256 and 1024 in Figure 19.7.

Fig. 19.7: Output autocorrelation for the Rayleigh generator (N = 256 and N = 1024).

In this �gure, we can see that the output autocorrelation function of the Rayleigh fading ge-
nerator is very close to the ideal theoretical function. Since the output signal is �nite in time,
the observation window is �nite. Thus, the simulated autocorrelation tends towards the ideal
autocorrelation function when the observation time tends to in�nity (i.e. the IFFT length tends
to in�nity). Hence, we must choose the IFFT length suitable to the system requirements. Table
19.5 shows the implementation results of the Rayleigh fading generator with IFFT length of 256
and 1024 [6].

IFFT length Logic cells Memory bits DSP block 9-bit Maximum clock (MHz)
256 1860 18848 14 149.14
1024 1912 58784 14 148.30

Tab. 19.5: Implementation results of the Rayleigh fading generator.

19.4 Implementation of the Rayleigh fading channel esti-
mator

The channel estimator is divided in two main sections which correspond to successive phases.
The �rst phase performs an estimation of the fading coe�cients using the method proposed in [4].
The second phase performs compensation for the received signals in order to obtain an estimate of
the transmitted signals. The pilot-symbol-aided-modulation (PSAM) sounding technique is used
to estimate and compensate for the Rayleigh fading channels. In our estimator design, we use a
Rayleigh fading channel length of 256 samples in order to reduce the complexity of the system.
Thus, the K and L parameters [4] are 8 and 20, respectively. Figure 19.8 showsthe estimation
results of the Rayleigh fading estimator with BPSK modulation and channel characteristics as
shown in Table 19.4 with a rectangular window applied to the interpolation coe�cients.
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Fig. 19.8: Channel fading estimation results for the BPSK scheme.

19.5 Implementation results of the digital communication
chain

System veri�cation

We present the veri�cation of the whole system using either the Altera SignalTap II logic
analyzer [3] tool or the \hardware-in-the loop" environment. The SignalTap II logic analyzer is
the embedded logic analyzer which allows the capture of signal activities from internal FPGA
nodes while the system under test is running. Internal memory resources are required in order
to save samples when the logic analyzer is triggered and the test is streamed data o� chip via
the JTAG port. The device under test includes addition components such as the data pattern
generator and the BER counter as shown in Figure 19.9

Fig. 19.9: Device under test with hardware-in-the-loop simulation environment.
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AWGN channel

Here, we will take a look at the implementation results for BPSK, QPSK, 16-QAM and 64-
QAM over the AWGN channel. The implementation results consist of the performance of the
system, the resource usage and the maximum operation frequency, as well as the maximum data
rate. Figure 19.10 shows the bit error probability as a function of the signal-to-noise ratio for
BPSK, QPSK, 16-QAM and 64-QAM modulations over an AWGN channel. Table 19.6 and 19.7
show the performance and resource usage of the systems over AWGN channel.

(a) BPSK. (b) QPSK.

(c) 16-QAM. (d) 64-QAM.

Fig. 19.10: Performances of the system over an AWGN channel.

Modulation Maximum frequency (MHz) Maximum Data Rate (Mbps)
BPSK 139.61 34.9
QPSK 141.38 70.69

16-QAM 141.38 141.38
64-QAM 122.41 183.61

Tab. 19.6: Performances of the systems over an AWGN channel.
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Modulation Logic cells Memory bits DSP blocks 9-bit
BPSK 368 2048 3
QPSK 742 2048 6

16-QAM 772 2048 6
64-QAM 810 2048 6

Tab. 19.7: Total resource usage of the systems over an AWGN channel.

Rayleigh fading channel

In this section, we will take a look at the implementation results for BPSK, QPSK, 16-QAM
and 64-QAM over a Rayleigh fading channel. Figure 19.11 shows the bit error probability as a
function of the signal-to-noise ratio for BPSK, QPSK, 16-QAM and 64-QAM modulations over
a Rayleigh fading channel using either the rectangular window or the Hamming window applied
to the interpolation coe�cients.

In this �gure, we can see the di�erences between the perfect estimation curves and the Mat-
lab/FPGA curves. As compared with the case of perfect estimation, the Matlab simulation results
are degraded by about 2.5 dB.

Since the interpolation coe�cients are applicable for boththe rectangular and the Hamming
windows, we need only to change the content of the interpolation coe�cients ROM. Therefore, the
implementation results of the systems over a Rayleigh fading channel for BPSK, QPSK, 16-QAM
and 64-QAM in both cases are the same. Tables 19.8 and 19.9 summarize the implementation
results of the systems.

Modulation Maximum frequency (MHz) Maximum Data Rate (Mbps)
BPSK 102.77 14.68
QPSK 92.52 26.43

16-QAM 90.88 51.93
64-QAM 88.50 75.86

Tab. 19.8: Performances of the systems over an Rayleigh fading channel.

Modulation Logic cells Memory bits DSP blocks 9-bit
BPSK 6182 33632 78
QPSK 7963 33632 94

16-QAM 8080 33632 94
64-QAM 8125 33632 94

Tab. 19.9: Total resource usage of the systems over an Rayleigh fading channel.

19.6 Conclusion

We have implemented a digital communication chain using baseband BPSK, QPSK, 16-QAM
and 64-QAM modulations over an AWGN channel and a Rayleigh fading channel. These imple-
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mentations used less resource, and a simple architecture with respect to a straight forward im-
plementation while maintaining the performances of the systems. The veri�cation of the systems
was done using either the integrated tool from Altera, namely the SignalTap II logic analyzer, or
the \hardware-in-the-loop" environment. The implementations use no more than 10 percent of
the available logic cells, 1 percent of the embedded memory and 53 percent of the embedded DSP
elements of the Stratix EP1S80B956C6 device. A block-basedimplementation approach was em-
ployed, i.e. each of the components in our systems were codedas a distinct HDL entity in order
to easily manage and integrate the components. This modular, component-based approach pro-
vides 
exibility, allowing for easy design adjustments andre-use in future designs. We tested the
systems using the SignalTap II logic analyzer tool and the \hardware-in-the-loop" environment.
The performances of the systems with the Hamming window are superior to the performances
using the rectangular window in both Matlab simulations andFPGA implementations. The re-
sults obtained show that the performances of the implemented digital communication chain are
very close to the computer simulation results in the AWGN channel but not quite as close to the
computer simulation results in a Rayleigh fading channel due to the use of integer arithmetic in
the implementation.
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(a) BPSK. (b) QPSK.

(c) 16-QAM. (d) 64-QAM.

Fig. 19.11: Performances of the system over an Rayleigh fading channel.
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Utilisation des r�eseaux de Kohonen
dans le processus de classi�cation
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R�esum�e { On pr�esent ici une �etude sur l'utili-
sation des r�eseaux de Kohonen dans l'�elaboration
d'un syst�eme �a classi�cateurs multiples utilisant la
bô�te �a outils SOM de Matlab. La premi�ere �etape
consiste �a la construction d'un syst�eme qui uti-
lise la technique de quanti�cation de vecteur d'ap-
prentissage, un r�eseau comp�etitif �a classi�cation
supervis�ee. Ensuite, un r�eseau �a organisation au-
tonome classi�cation non supervis�ee sera int�egr�e.
La construction du syst�eme et les r�esultats des si-
mulations sont pr�esent�es.

Abstract { We present a study over the place of
Kohonen networks in the construction of multiple
classi�er system by using Matlab SOM toolbox. In
the construction of the simulated system Learning
Vector Quantization technique is applied which is
competitive network for supervised classi�cation
and unsupervised SOM classi�cation. We show the
construction of that system and the simulation re-
sults obtained by test experiments.

20.1 Introduction

U
n syst�eme de classi�cation utilisant les r�eseaux de Kohonen dans le bloc d'entrâ�nement sera
pr�esent�e. Le sch�ema du processus est pr�esent�e �a la �gure 20.1. La premi�ere �etape d'en-

trâ�nement est e�ectu�ee par un r�eseau �a organisation autonome "Self Organizing Map (SOM)"
et donne un r�eseau entrâ�n�e. Ce r�esultat est envoy�e �a l'entr�ee du module de quanti�cation de
vecteur d'apprentissage "Learning Vector Quantization (LVQ)" qui e�ectue un ra�nement de la
solution. Apr�es cette proc�edure, l'�etape d'entrâ�nement est consid�er�ee termin�ee. Ensuite, le test
avec le classi�cateurs k-plus proches voisins est e�ectu�e. Le test k-plus proches voisins utilise la
distance Euclidienne pour la mesure de distance entre deux vecteurs. La construction du clas-
si�cateur multiple utilise Dempster-Shafer [1] pour pond�erer les r�esultats et extraire le r�esultat
�nal.

20.2 R�eseaux �a organisation autonome

Les r�eseaux SOM �a dispositif de Kohonen ont �et�e invent�e par Teuvo Kohonen [2][3]. Ils four-
nissent une mani�ere de repr�esenter des donn�ees multidimensionnelles dans un espace �a dimension
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Fig. 20.1: Sch�ema du processus

r�eduite, habituellement �a une ou deux dimensions. Ce processus, de r�eduire la dimensionnalit�e
des vecteurs, est essentiellement une technique de compression des donn�ees connue sous le nom de
quanti�cation de vecteurs. En outre, la technique de Kohonen cr�ee un r�eseau qui sauvegarde l'in-
formation de mani�ere �a ce que tous les rapports topologiques de l'ensemble des donn�ees d'entr�ees
soient maintenus. Un des aspects les plus int�eressants desSOMs est qu'ils apprennent �a classi�er
les donn�ees sans supervision. Le r�eseau est cr�e�e d'un treillis de n�uds, qui est enti�erement reli�e
�a la couche d'entr�ee. Chaque n�ud a une position topologique sp�eci�que et contient un vecteur
de poids de la même dimension que les vecteurs d'entr�ee. Iln'y a aucun raccordement lat�eral
entre les n�uds dans le treillis. Le SOM n'a pas besoin de connâ�tre la valeur de sortie d�esir�ee,
ce qui di��ere avec plusieurs autres types de r�eseaux. Au lieu de cela, lorsque les poids des n�uds
concordent avec le vecteur d'entr�ee, ce secteur du treillis est optimis�e a�n de ressembler plus
�etroitement aux donn�ees pour une classe �a laquelle le vecteur appartient.

De fa�con plus formelle, nous pouvons dire que le SOM d�e�nitla topologie de l'espace de donn�ees
d'entr�ee Rn sur vecteurs bi-dimensionnels de n�uds. Le vecteur param�etrique de r�ef�erence mi 2
Rn est associ�e �a chaque n�ud i . La r�eponse est la meilleure association produite �a partir de
la comparaison du vecteur d'entr�eeRn et de mi . Habituellement, le SOM est d�e�ni comme
une projection non-lin�eaire de la fonction de densit�e de probabilit�e des donn�ees d'entr�ee multi-
dimensionnelles sur un a�chage bi-dimensionnels [4]. Six 2 Rn est le vecteur des donn�ees
d'entr�ee, il est compar�e �a tous les mi dans la m�etrique choisie, si la distance euclidienne est
utilis�ee, la plus petite valeur d�e�nie le n�ud avec la meil leure correspondance, signi��e par l'indice
c :

c = arg min
i

fk x � mi kg (20.1)

Selon les valeurs du param�etremi , x est trac�e sur le n�ud c. Les n�uds r�eagissant �a la même
entr�ee sont ceux topographiquement proches jusqu'�a une certaine distance. Nous pouvons d�eclarer
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que les valeurs utiles demi peuvent être vues comme des limites de convergence du processus
d'apprentissage et que les valeurs initiales demi (0) peuvent être al�eatoires :

mi (t + 1) = mi (t) + hci (t)[x(t) � mi (t)] (20.2)

l�a o�u t est la coordonn�ee de temps discret et un nombre entier.hci(t) est le noyau du voisinage,
c'est une fonction d�e�nie au-dessus des points de treillis. Habituellement,

hci (t) = h(kr c � r i k; t) (20.3)

o�u r c 2 R2 et r i 2 R2 sont les vecteurs de rayon des n�uds du vecteurc et i . Avec l'augmentation
de kr c � r i k, hci ! 0.

Deux d�e�nitions de hci () peuvent être pr�esent�ees. La premi�ere est reli�ee �a un ensemble de
vecteurs autour du n�ud c d�enot�e par Nc par lequelhci = � (t) si i 2 Nc et quehci = 0 si i =2 Nc.
Ainsi que � (t) est une fonction monotonique d�ecroissante en temps. Une autre d�e�nition peut
être d�e�nie en termes de la fonction gaussienne

hci = � (t): exp(�
kr c � r i k2

2� 2(t)
) (20.4)

o�u le param�etre � (t) d�e�nit la largeur du pas. � (t) et � (t) sont deux fonctions monotoniques
d�ecroissantes en temps et leurs d�e�nitions exactes ne sont pas critiques.

20.3 Quanti�cation de vecteur d'apprentissage

Les LVQ sont des r�eseaux concurrentiels pour la classi�cation dirig�ee [3] [2]. Chaque vecteur
interne est assign�e �a une des classes de sortie. Chaque classe peut avoir un ou plusieurs vecteurs
internes. Un inconnu est classi��e en trouvant le vecteur interne le plus proche et en assignant
l'inconnu �a la classe correspondant au vecteur interne. Par cons�equent, LVQ est une d�eriv�ee de
r�egle du plus proche voisin. Il y a plusieurs variantes de LVQ, les plus communes sont LVQ1,
LVQ2.1 et LVQ3. Dans notre travail nous employons LVQ1 et LVQ3.

Ce r�eseau emploie des r�egles d'�etude dirig�ees. La quanti�cation de vecteur d'apprentissage
classi�e ses donn�ees d'entr�ee dans les classes de sortie.Essentiellement, il d�etermine un espace de
n dimensions dans un espace dem dimensions. Les r�eseaux peuvent être form�es pour classi�er
des entr�ees tout en pr�eservant la topologie inh�erente del'ensemble d'apprentissage.

LVQ1

La description de la m�ethode exige l'hypoth�ese qu'un certain nombre de vecteurs de param�etres
libres mi , appel�es vecteurs internes, sont utilis�es pour approximer les nombreux domains du vec-
teur d'entr�ee x par leurs valeurs �a quanti�er et sont plac�es dans l'espaced'entr�ee. Habituellement,
�a chaque classe plusieurs vecteurs internes sont assign�es, alorsx appartient �a la classe �a laquelle
mi est le plus proche. Lemi le plus proche dex est d�etermin�e par la distance euclidienne, le
r�esultat est d�enot�e par mc. Alors, on obtient un apprentissage qui montre comment les valeurs
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de mi minimisent les erreurs de fausse classi�cation en utilisant la classi�cation du plus proche-
voisin. Dans ce but,x(t) est d�e�ni comme �echantillon d'entr�ee et mi (t) repr�esente l'ordre demi

dans le temps du domaine discret. Les �equations suivantes d�e�nissent le processus LVQ1 de base :

mc(t + 1) = mc(t) + � (t)[x(t) � mc(t)] (20.5)

si x et mc appartiennent �a la même classe :

mc(t + 1) = mc(t) � � (t)[x(t) � mc(t)] (20.6)

si x et mc appartiennent �a des classes di��erentes :

mi (t + 1) = mi (t) (20.7)

pour i 6= c. Dans les �equations ci-dessus, 0< � (t) < 1 et � (t) peut être une fonction constante
ou �a d�ecroissance monotonique en fonction du temps [5]. Dans [2], il est recommand�e que� soit
au commencement inf�erieur �a 0.1. Le proc�ed�e LVQ3 est semblable mais dans ce cas-ci, les deux
vecteurs internes les plus proches sont mis-�a-jour simultan�ement. L'un d'entre eux appartient
n�ecessairement �a la classe recherch�ee et l'autre �a une fausse classe. Il y a une r�egion d�e�nie dans
le plan grâce �a ces deux vecteurs internes et le vecteur �a classi�er devrait tomber dans cette
r�egion.

20.4 LVQ-SOM

Dans son livre [2], Kohonen propose une combinaison de LVQ avec SOM non-supervis�ee.
Les prototypes obtenus �a partir de SOM avec la classea posteriori assign�ee sont employ�ees
pour initialiser les prototypes de LVQ. Comme alternatif, Kohonen propose une modi�cation de
LVQ2.1 �a LVQ-SOM o�u tout le voisinage des prototypes respectif sont mis-�a-jour �a chaque �etape
r�ecursive. Avec ces m�ethodes le probl�eme des optimums locaux dans la formation de LVQ est
partiellement r�esolu.

LVQ et SOM peuvent aussi avoir une combinaison consid�er�ee�equation d'apprentissage de base
de SOM non-supervis�ee (20.2). Si chaque �echantillonx(t) d'entrâ�nement appartient �a une classe
particuli�ere et les mi (t) ont �et�e assign�e �a leurs classes respectives, l'arrangement de l'apprentis-
sage supervis�e peut être utilis�e. Six(t) et mi (t) appartiennent �a la même classe,hci (t) devrait
être choisi. S'ils appartiennent �a di��erentes classes le signe dehci (t) devraient être r�efut�e. Dans la
combinaison de LVQ-SOM, cette r�egle des signes est appliqu�ee �a chaque mi (t) dans le voisinage
du gagnant. La premi�ere m�ethode ex�ecute classi�cation en utilisant un r�eseau de SOM pour l'en-
trâ�nement grossier et puis, les vecteurs internes de SOM sont ra�n�es en utilisant l'algorithme
LVQ3. Les entr�ees des deux r�eseaux sont des vecteurs de mesures invariantes. La seconde tech-
nique e�ectue la classi�cation en utilisant SOM et un r�eseau de LVQ, tous les deux fonctionnant
en tandem. D'abord le r�eseau de SOM est entrâ�n�e en utilisant les vecteurs de mesures inva-
riantes. Puis, le r�eseau de LVQ est employ�e pour d�eterminer les coordonn�ees du neurone gagnant
du r�eseau de SOM, en utilisant les entr�ees en mode de rappel.
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20.5 Simulations et Conclusion

Nous avons pr�esent�e un syst�eme des classi�cateurs multiples en combinaison de LVQ-SOM
dans le processus de entrâ�nement. Ces deux types de r�eseaux de Kohonen sont pr�esentement en
cours de d'exploration. Les simulations seront e�ectu�eessur le syst�eme entier pour d�eterminer sa
capacit�e et les potentiels de chacune de ses parties. Jusqu'�a maintenant, l'�evaluation de chacune
des parties du syst�eme a �et�e e�ectu�e. Les meilleurs r�esultats sont pr�esentement obtenus lorsque
le syst�eme est utilis�e seulement avec la technique de SOM.Nous travaillons maintenant sur
l'int�egration de LVQ dans le processus. L'e�ort principal est concentr�e sur la combinaison de
l'arrangement de LVQ-SOM et de sa r�ealisation pratique pour la simulation.

La table 20.1 pr�esente les r�esultats des s�eries d'essaisont �et�e e�ectu�ees pour d�eterminer
quelques param�etres comme le ratio optimal du rapport de base de donn�ees pour l'entrâ�nement
et pour les tests, la valeurk �a utiliser dans l'algorithme desk-plus proches voisins, la dimension
du r�eseau et nombre d'it�erations pour l'apprentissage.

Tab. 20.1: Param�etres choisis apr�es les essais

param�etre valeur choisie

dimension du r�eseau 250
rapport de base de donn�ees 0.5

it�erations pour l'entrâ�nement 30

Les simulations sont e�ectu�ees avec la base de donn�ees d'IR SHIP contenant 2545 images
infrarouges caract�eris�ees par 11 param�etres et repr�esentant 8 classes des bateaux. Des r�esultats
ont �et�e obtenu en utilisant les r�eseaux SOM, le classi�cateur de kNN et la r�egle de combinaison de
Dempster-Shafer. Les r�esultats sont pr�esent�es dans la table (20.2). Actuellement nous travaillons
sur l'int�egration de la technique de LVQ dans le processus de apprentissage. Le but de ce travail
est d'obtenir le pourcentage de la bonne classi�cation sup�erieure de 98%.

Tab. 20.2: Pourcentage de la bonne classi�cation

Etap de procesus Taux d'identi�cation en %

SOM training 82.5952
SOM test 77.5392

kNN training 82.5952
kNN test 77.5392

kNN with DS training 80.7936
kNN with DS test 77.4688
kNN only training 100.00

kNN only test 88.2432
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R�esum�e { Nous proposons de mod�eliser l'in-
formation en provenance de la th�eorie des sous-
ensembles 
ous dans la th�eorie des ensembles
al�eatoires. La transformation directe g�en�ere un
nombre tr�es grand d'�el�ements focaux qui habituel-
lement ne peut pas être trait�e dans les syst�emes
de fusion. Nous construisons un ensemble al�eatoire
approxim�e pour r�eduire le nombre d'�el�ements fo-
caux g�en�er�e par une FMF. Cette approximation
est r�ealis�ee avant le processus de fusion et le temps
de calcul est r�eduit consid�erablement. La qualit�e
de l'approximation est quanti��ee par une distance
entre deux ensembles al�eatoires. Ainsi, on peut
combiner des informations, en utilisant la r�egle
de Dempster, sans avoir une explosion de l'algo-
rithme.

Abstract { In this paper we propose to model
information coming from fuzzy set theory into ran-
dom set theory. The direct transformation of the
fuzzy membership functions (FMF) creates a large
number of focal elements often unmanageable in
a fusion process. We propose a way to reduce the
number of focal elements generated by a FMF by
constructing an approximated random set. Since
this approximation is made before the combina-
tion process, the computation time is considerably
reduced. The quality of the approximation is quan-
ti�ed using a distance between two random sets.
Thus, we can combine information, using Demps-
ter's rule, without an algorithm explosion.

21.1 Introduction

Theories like fuzzy set theory, evidence theory, possibility theory were developed to cope with
di�erent aspects of uncertainty, for which probability theory was not so appropriate. In infor-
mation fusion applications, we need to combine informationcoming from multiple and various
sources and random set theory has been seen as an uni�ed framework capable to represent all
aspects of uncertainty.

Fuzzy set theory is naturally designed to model human language descriptions. For example,
an expert can a�rm \ the target is small" or \ the target has a quite low speed", information
especially well represented by fuzzy membership functions(FMF). In this paper, we will present
how to transform information originally represented in fuzzy set theory into random set theory.
According to the cardinality of the frame of discernment, the random set representation of a
FMF can involve a huge number of focal elements, and thus it will be impossible to have a

125



126 Fusion de donn �ees

computationally tractable fusion process. To avoid the algorithm explosion due to the Dempster's
combination rule, in [1] the authors proposed to truncate the results of each fusion step and to
keep only a reasonable number of focal elements. In this paper, we propose to approximate the
information before inserting it into the fusion process. Since the number of focal elements for an
information coming from a FMF is very large, using an approximation before the fusion step, is
a better solution than a truncation after the combination step and the algorithm complexity is
reduced even more.

Section 21.2 brie
y introduce the random set theory and the fuzzy set theory. Section 21.3
proposes three techniques of approximation to transform FMF into random sets. The quality of
approximation is quanti�ed using a distance between two random sets. In Section 21.4 we study
the performances of the approximations through Monte-Carlo simulations. Section 21.5 presents
the conclusion.

21.2 Theoretical basics

Consider � = f � 1; � 2; : : : ; � N g to be the frame of discernment containingN exclusive and
exhaustive objects or hypotheses.

The random set concept has been introduced in the early 70's [2, 3] as a generalization of
the random variable concept : random sets are random elements whose values are sets, whereas
random variables are random elements whose values are numbers. Hence, roughly speaking,
random set theory may be viewed as a generalization of randomvariables and vectors.

Fuzzy set theory was developed by Zadeh [4] to model vague information such as human
language descriptions (\small, large, quick, young"), concepts that cannot be de�ned by an
interval with strict limits. A fuzzy set is thus a set whose boundaries are not precise, not well
de�ned, i.e. fuzzy. It is a more general concept of the classical set : the membership of an element
to a fuzzy set is not described by a Boolean function (as for a crisp set), but by a value in the [0; 1]
interval, or even in some arbitrary interval [a; b]. The theory of fuzzy sets is thus a generalization
of the classical theory of sets.

Random set representation for FMFs

In [5], a formal connexion between random sets and fuzzy setsis proposed, fuzzy sets being
considered as equivalence classes of random sets, \one-point coverages" of random sets. In [6] is
stated that the FMF � is the contour function of the random set.

In practice, the � -cut representation of a fuzzy set is used to construct the corresponding
random set. LetA � � be a fuzzy set de�ned by the membership function� A . An � -cut of A is
a crisp setA � , subset of �, such that :

A � = f � j� A (� ) � � g (21.1)

Hence,A can be represented by the entire (in�nite) stack of� -cuts (A � ; 8� 2 [0; 1]).
Suppose the fuzzy set is de�ned on adiscrete domain � and let 0 = � 0 < � 1 < � 2 < � � � <

� M � 1 be the distinct values of the membership function� A . There are less distinct membership
values� i than elements in � ( M � card(�)). Then, the random set representation of this discrete
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fuzzy set can be de�ned not by an in�nity of � -levels (as in the continuous case) but by onlyM
� -levels. This representation, with onlyM focal elements, exactly de�nesA in the random set
representation :

A i = f � j � A (� ) � � i g and mi =
� i � � i � 1

� M
8i ; 1 � i � M (21.2)

with X = f (A i ; mi ) j 8i; 1 � i � M g.
However, M is often too large and we need to restrict the number of focal elements to only

M0 � M so that Dempster's rule of combination can be applied without an algorithm explosion
(i.e. using a reasonable computation time). Next section presents how to approximate the random
sets.

21.3 Approximation of FMFs in the random set forma-
lism

Three approximation techniques of FMFs

The fusion process using Dempster's rule is often computationally highly expensive because
the transformations of the FMFs into random sets models involve too many focal elements. To
avoid this problem, an approximation of the random set is needed. In [7] the k-l-x approximation
method is presented. Here, we propose three new approximation methods.

Consider the optimal transformation based on the� -levels described by Equation (21.2) and
let 0 = � 0

0 < � 0
1 < � 0

2 < � � � < � 0
M 0

< maxf � A (� )g = � M be a new set of� -levels, di�erent from
the optimal one (0 = � 0 < � 1 < � 2 < � � � < � M � 1), such that M0 < M (or even M0 � M ). If
exists a� -interval [� 0

i � 1; � 0
i [ such that no membership degree can be found inside of it,� 0

i can be
eliminated from the set of� -levels. Thus, we can consider, without loss of generality that

9� j� (� ) 2 [� 0
i � 1; � 0

i [; 8i 2 f 1; 2; : : : ; M0g

which means that for every� -interval [� 0
i � 1; � 0

i [ there exist at least one� such that its membership
degree is inside the� -interval. The random set built from the fuzzy set� A using the non-optimal
set of � -levels can be computed byBM 0+1 = f � j � A (� ) = � M g , mM 0+1 = ( � M � � 0

M 0
)=� M and :

B i = f � j � A (� ) � � 0
i � 1g and m0

i =
� 0

i � � 0
i � 1

� M
8i ; 1 � i � M0 (21.3)

The random set ~X = f (B i ; m0
i ) j 8i; 1 � i � M0 + 1g is the approximation of the random setX

obtained using Equation (21.2). The maximum number of focalelements of the random set~X is
M0 + 1.

Let consider a discrete FMF� A and the same set of� -levels (0 = � 0
0 < � 0

1 < � 0
2 < � � � < � 0

M 0
<

maxf � A (� )g = � M ). Let also consider the following notations :
8
>>><

>>>:

a0 = 0 and b0 = 0

aM 0+1 = bM 0+1 = � M and

ai = maxf � A (� ) j � 0
i � 1 � � A (� ) < � 0

i g 8i; 1 � i � M0

bi = min f � A (� ) j � 0
i � � A (� ) < � 0

i +1 g 8i; 1 � i � M0

(21.4)
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Two new approximations can be made in the random set formalism :

Ci = f � j � A (� ) � � 0
i � 1g and m00

i =
ai � ai � 1

aM 0+1
8i ; 1 � i � M0 + 1 (21.5)

D i = f � j � A (� ) � � 0
i � 1g and m000

i =
bi � bi � 1

bM 0+1
8i ; 1 � i � M0 + 1 (21.6)

It is obvious that when M = M0 + 1 and � 0
i = � i ; 8i; 1 � i � M , the three approximations

methods are identical to Equation (21.2).

Evaluation of the approximation

To compare di�erences between an approximated random set and the optimal random set
obtained from a FMF we propose to use a distance between two random sets, especially the one
proposed by Jousselmeet. al. in [8] for the Dempster-Shafer theory that can easily be transposed
to the random set theory. This distance takes values in the interval [0; 1]. The minimum distance
is obtained between two identical random sets. The maximum distance is obtain for two random
sets having each one only one possible realization and the intersection of the two realizations is
the empty set.

By using one of the approximation methods presented in Section 21.3, the fusion process
become computationally tractable. To study the performances of the approximations, we have
to compare them under the same hypotheses. Thus, we can impose for the approximations the
following parameters :

1. the same number of focal elements of the approximation (ora maximum number of focal
elements). Two subclasses can also be derived :

(a) the same level set (i.e. the set of � -cuts)

(b) the same � -step which is de�ned for a constant di�erence between two consecutive
� -levels. Thus, the level set is constructed as :

� 0
i = i � � -step 8i; 0 � i �

�
max � A (� )

� -step

�
� 1 = M0

The maximum number of focal elements is then min(M0 + 1; M ).

In this situation, the best approximation is the one that minimize the distance between
the approximated random set and the random set obtained without approximation.

2. the maximum ratio between the distance from the approximation to the optimal trans-
formation and the maximum distance obtained from the optimal approximation to the
ignorance. In this situation, the best approximation is theone for which the number of
focal elements is minimum.
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21.4 Approximations' comparison using Monte-Carlo si-
mulations

In this section we use Monte-Carlo simulations to compare the three approximation techniques
presented in the section 21.3 (and denoted as Approx. 1, 2 and3) and the k-l-x algorithm from
[7] in which we considered three normalization methods : theeliminated mass is transfered to the
ignorance (Approx 4), the eliminated mass is transfered to the ignorance and also is redistributed
to the other focal elements (Approx 5) and the eliminated mass is redistributed to the other focal
elements (Approx 6). The parameters for the k-l-x algorithmare as follows :k = 0, l = 6; 10 and
x = 0:1. For this comparison we used the �rst performance criterion, imposing the maximum
number of focal elements.

Here are the steps we used to generate the Monte-Carlo simulation :

1. we generate randomly discrete FMFs over a frame of discernment having 25� 675 elements.

2. we compute the direct transformation of the discrete FMF to the random sets formalism.

3. we generate a set of� -levels and we compute the �rst three approximations.

4. we approximate the random set obtained without approximation, using the k-l-x approxi-
mations.

5. we compute the distance between each approximation and the random set obtained without
any approximation.

6. we choose the approximation method which has the smallestdistance to the random set
obtained without any approximation.
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Fig. 21.1: Monte-Carlo simulations for 1000 runs. Best chosen approximation according to the
cardinality of the frame of discernment when a random level-set is used for Approx 1, 2 and 3.
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Figure 21.1 shows the results of the Monte-Carlo simulations for 1000 runs. For this simulation
we generated randomly the� -set for each run. We remark that Approx 6 is the best approximation
from the 6 approximations studied here, when the cardinality of the frame of discernment is small
(less than 300). From this �gure we can conclude two things :

1. More the frame of discernment is larger, more the Approx 2 becomes the best approxima-
tion.

2. More the number of focal elements used to make the approximation is large, more the
Approx 2 becomes the best approximation.

When the cardinality of the frame of discernment is grater than 400, Approx 2 becomes a better
approximation for the majority of the situations, even whenthe � -levels are choosen randomly.

When the equi-distant � -levels (constant� -step) are used for the simulation (see Figure 21.2),
we can remark than the k-l-x approximations are not as good asthe approximations proposed
in Section 21.3. When we impose 6 focal elements to the approximation, Approx 2 is the best
approximation, and when we impose 10 focal elements, Approx1 is the best approximation.
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Fig. 21.2: Monte-Carlo simulations for 1000 runs. Best chosen approximation according to the
cardinality of the frame of discernment when a constant� -step is used for Approx 1, 2 and 3.

21.5 Conclusion

In this paper, we present a method to transform a fuzzy membership function from the fuzzy
set theory to the random set formalism. A direct transformation leads to a high number of focal
elements when the frame of discernment is very large and thisrandom set representation becomes
unmanageable in a fusion process because of the explosion ofthe computation time. To reduce
this number of focal elements and avoid the explosion of the algorithm, we proposed to approxi-
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mate the fuzzy information before inserting it into the fusion process and three approximation
techniques were presented. We used a distance between two random sets to quantify the quality
of the approximation. A comparison between these techniques and the k-l-x approximation me-
thod was realized through Monte-Carlo simulations. We determined some criterion of use for the
approximation techniques.
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R�esum�e { Nous pr�esentons le mod�ele de
repr�esentation des syst�emes distribu�es ou multia-
gents, sous forme de syst�emes interpr�et�es, pro-
pos�e par R. Fagin, J. Halpern, Y. Moses et M.
Vardi. Nous montrons sur un exemple d'applica-
tion comment ce mod�ele peut être utilis�e pour
mod�eliser les syst�emes de fusion d'informations,
pour d�evelopper des protocoles de communication
ou d'agr�egation bas�es sur la connaissance que les
agents du syst�eme poss�edent �a propos de l'�etat ac-
tuel du monde et pour v�eri�er ces protocoles.

Abstract { We present the model of representa-
tion of distributed or multi-agent systems by inter-
preted systems proposed by R. Fagin, J. Halpern,
Y. Moses and M. Vardi. We show on an example
how this model can be used to model the infor-
mation fusion systems, to develop communication
or aggregation protocols based on the knowledge
that the agents of the system have on the current
state of the world and to check these protocols.

22.1 Introduction

L
e mod�ele de repr�esentation des syst�emes distribu�es ou multiagents sous forme de syst�emes
interpr�et�es propos�e par R. Fagin, J. Halpern, Y. Moses etM. Vardi dans [1] (cadre FHMV)

est un mod�ele qui permet de repr�esenter les syst�emes multiagents sous forme de structures de
Kripke. Bas�e sur la logique modale �epist�emique [2, 3] et la th�eorie des mondes possibles [1], le
cadre FHMV permet de raisonner �a la fois �a propos de l'incertitude et �a propos de la connaissance.

Dans les syst�emes de fusion d'informations, on est souventappel�e �a d�evelopper des protocoles
de communication et d'agr�egation. Ces protocoles doivent̂etre v�eri��es avant de les impl�ementer
en pratique. L'int�erêt du cadre FHMV est justement qu'il permet d'une part de mod�eliser formel-
lement les syst�emes de fusion d'informations (r�eseau de capteurs ayant par exemple pour tâche
l'identi�cation ou le pistage de cibles) et d'autre part de d�evelopper des protocoles de commu-
nication ou d'agr�egation, bas�es sur la connaissance des agents et non sur la v�erit�e �a laquelle les
agents n'ont pas acc�es, et de v�eri�er ces protocoles. La v�eri�cation peut se faire automatiquement
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en utilisant les logiciels de \model checking" [4].
Apr�es une br�eve description des di��erents composants ducadre FHMV, nous expliquons com-

ment on assigne de la connaissance aux agents et comment l'incertitude peut y être repr�esent�ee.
En�n sur un exemple que nous mod�elisons en utilisant le cadre FHMV, nous montrons comment
d�evelopper un protocole bas�e sur la connaissance des agents et v�eri�er ce protocole.

22.2 Cadre FHMV

Chaque syst�eme multiagent est compos�e d'un certain nombre d'agents. Les agents peuvent
être des individus, des senseurs, des composants d'un syst�eme, etc. La mod�elisation des syst�emes
multiagents en utilisant le cadre FHMV repose sur une notionfondamentale : l'�etat local d'un
agent �a un instant donn�e. En e�et, chaque agent d'un syst�eme multiagent se trouve dans un �etat
particulier �a chaque instant. Cet �etat particulier est appel�e l'�etat local de l'agent. L'�etat local, not�e
` i , d'un agent i regroupe toute l'information �a propos du syst�eme, �a laquelle l'agenti a acc�es. Mais
il peut y avoir aussi de l'information �a propos du syst�eme �a laquelle aucun agent n'a acc�es mais
qui est importante. Pour cela, on d�e�nit un autre acteur dans le syst�eme : l'environnement. L'�etat
local `e de l'environnement regroupe toute l'information utile �a laquelle aucun des autres agents
n'a acc�es. On d�e�nit ensuite l' �etat global d'un syst�eme multiagent, form�e de n agents, comme
�etant le ( n + 1)-uplet ayant la forme (`e; `1; : : : ; `n) o�u `e est l'�etat local de l'environnement et
` i est l'�etat local de l'agent i , i = 1; : : : ; n. L'�etat global d�ecrit l'�etat du syst�eme �a un instant
donn�e. Soient L e l'ensemble des �etats locaux possibles de l'environnementet L i l'ensemble des
�etats locaux possibles de l'agenti , pour i = 1; : : : ; n. L'ensembleG � L e � L 1 � : : : � L n est
l'ensemble des �etats globaux possibles du syst�eme.

Pour tenir compte de l'�evolution temporelle des syst�emes, on d�e�nit l' ex�ecution. Une ex�ecution
r : N ! G , sur G, est une fonction du domaine temporel vers l'ensemble des �etats globaux G.
Le temps est d�e�ni de mani�ere discr�ete par des nombres naturels. Doncr (0) d�ecrit l'�etat global
initial du syst�eme dans l'ex�ecution r , r (1) l'�etat global suivant dans l'ex�ecution r et ainsi de
suite. On peut avoir plusieurs ex�ecutions possibles dans un syst�eme. Formellement, on d�e�nit
dans le cadre FHMV unsyst�eme R sur l'ensembleG comme un ensemble non vide d'ex�ecutions
sur G. Un syst�eme est donc form�e par l'ensemble des �ex�ecutions qu'il peut avoir. La paire (r; m),
constitu�ee de l'ex�ecution r 2 R et du temps m 2 N, est appel�ee unpoint du syst�eme R. Si
r (m) = ( `e; `1; : : : ; `n ), avec re(m) = `e et r i (m) = ` i , i = 1; : : : ; n, alors r i (m) est l'�etat local
de l'agent i au point (r; m) et re(m) est l'�etat de l'environnement au point (r; m).

Typiquement, un syst�eme change d'�etat global suite auxactions ex�ecut�ees par les agents
et l'environnement. Chaque agenti dispose d'un ensembleACT i non vide d'actions possibles
qu'il peut ex�ecuter. L'environnement dispose �egalementd'un ensembleACT e non vide d'actions
possibles. L'action nulle �, qui correspond �a l'action de ne rien faire, est incluse dans ACT i et
ACT e. Dans le cadre FHMV, les actions sont ex�ecut�ees dans lesrounds. Un round est la p�eriode
entre deux temps discrets cons�ecutifs. Les notions de point, de round et d'ex�ecution sont illustr�ees
graphiquement sur la �gure (22.1) dans lequel on consid�ereun seul agent et l'environnement.

Chaque agent suit unprotocole pour d�eterminer les actions �a ex�ecuter. Intuitivement, le pro-
tocole d'un agent d�ecrit les actions qu'il peut prendre quand il est dans un �etat local donn�e.
Formellement, un protocolePi : L i ! 2ACT i � f;g pour un agent i est une fonction de l'en-
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Le

L1

Point
Round

Run

Fig. 22.1: Points, rounds et ex�ecutions dans un syst�eme [5]

semble des �etats locauxL i de l'agent i vers l'ensemble non vide des actionsACT i que l'agent
i peut ex�ecuter. L'environnement suit �egalement un protocole Pe : L e ! 2ACT e � f;g . Notons
qu'un protocole est une fonction des �etats locaux de chaqueagent et non des �etats globaux du
syst�eme. En e�et, chaque agent a uniquement acc�es �a l'information contenue dans sont �etat local.
Il ne peut ex�ecuter des actions bas�ees sur de l'information �a laquelle il n'a pas acc�es. Len-uplet
(P1; P2; : : : ; Pn) form�e des protocoles de tous lesn agents est appel�e unprotocole conjoint P.

Pour d�eterminer le comportement g�en�eral du syst�eme, il faut d�eterminer dans quelcontextele
protocole conjoint est ex�ecut�e. En e�et, le comportementd'un même syst�eme peut être di��erent
selon le contexte dans lequel il s'ex�ecute. Dans le cadre FHMV, on d�e�nit le contexte 
 , dans
lequel �evolue un syst�eme, par le uplet (Pe; G0; �; 	) o�u Pe est le protocole de l'environnement,
G0 � G est form�e des �etats globaux initiaux possibles du syst�eme, � est une fonction de transi-
tion et 	 est une condition d'admissibilit�e sur les ex�ecutions. Formellement 	 est un ensemble
d'ex�ecutions et r 2 	 si l'ex�ecution r satisfait la condition 	. La condition d'admissibilit�e 	
indique quelles sont les ex�ecutions acceptables. Elle peut être caract�eris�ee par une formule dans
la logique temporelle [6, 7]. Si toutes les ex�ecutions du syst�eme sont acceptables, on utilise la
tautologie > comme condition d'admissibilit�e 	.

22.3 Mod�elisation de la connaissance et de l'incertitude
dans le cadre FHMV

Pour mod�eliser la connaissance et raisonner �a son propos dans le cadre FHMV, on utilise les
syst�emes interpr�et�es. Un syst�eme interpr�et�e I est form�e de la paire (R; � ) o�u R est un syst�eme
sur l'ensemble des �etats globauxG et � est une interpr�etation pour les propositions primitives,
contenues dans � (� est l'ensemble des propositions primitives qui caract�erisent les �etats globaux
du syst�emeR), sur G. L'interpr�etation � assigne des valeurs de v�erit�e aux propositions primitives
dans les �etats globaux du syst�emeR. Donc, pour toute proposition primitive p 2 � et pour tout
�etat global ` 2 G, on a � (`)(p) 2 f V rai; Fauxg. On construit ensuite la structure de Kripke,
associ�ee au syst�eme interpr�et�e I = ( R; � ), qui a la forme M I = ( S; �; K1; : : : ; Kn ) o�u S est
l'ensemble des points du syst�emeR et lesK i sont des relations binaires surS pour chaque agent
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i , i = 1; : : : ; n. Si ` = ( `e; `1; : : : ; `n ) et `0 = ( `0
e; `0

1; : : : ; `0
n) sont deux �etats globaux deR, on

dit que ` et `0 sont indistinguables �a l'agent i , not�e ` � i `0, si l'agent i poss�ede le même �etat
local dans` et `0, soit ` i = `0

i . On �etend la relation � i aux points du syst�emeR. Deux points
(r; m) et (r 0; m0) sont indistinguables �a l'agent i , not�e ( r; m) � i (r 0; m0), si r i (m) = r 0

i (m
0). Dans

la structure de Kripke M I , la relation binaire K i est d�e�nie par � i sur les points du syst�eme. Si
l'agent se trouve �a un point du syst�eme, il consid�ere possibles tous les points dans lesquels il a le
même �etat local. On dit qu'un agent i connait un fait ' , not�e K i ' , �a un point ( r; m) du syst�eme
si le fait ' est vrai �a tous les points que l'agenti consid�ere possibles lorsqu'il est �a (r; m).

Il y a plusieurs mani�eres de repr�esenter l'incertitude dans les syst�emes interpr�et�es. D'abord, le
mod�ele des mondes possibles peut être utilis�e pour quanti�er l'incertitude de l'agent. L'incertitude
de l'agent d�epend donc du nombre d'�etats globaux ou de points du syst�eme qu'il consid�ere
possibles. Plus ce nombre est grand, plus son incertitude �apropos de l'�etat r�eel des choses
est grande et invers�ement. Une deuxi�eme mani�ere de repr�esenter l'incertitude en utilisant le
cadre FHMV est d'int�egrer au cadre l'une des approches num�eriques utilis�ees pour repr�esenter
l'incertitude. Si on utilise la th�eorie des probabilit�es par exemple, on ajoutera dans la structure de
Kripke M I = ( S; �; K1; : : : ; Kn ) associ�ee au syst�eme interpr�et�e I = ( R; � ), une assignation de
probabilit�e P. L'assignation de probabilit�e P assigne, �a chaque agenti , i = 1; : : : ; n, et �a chaque
point ( r; m) du syst�eme interpr�et�e, un espace probabilistiqueP(i; r; m ) = ( Si;r;m ; F i;r;m ; � i;r;m )
o�u Si;r;m est l'ensemble de tous les points que l'agenti consid�ere possibles au point (r; m), F i;r;m

est une alg�ebre surSi;r;m et � i;r;m : F i;r;m ! [0; 1] est une mesure de probabilit�e. On construit
ainsi dans le cadre FHMV une nouvelle structure de KripkeM I P = ( S; �; K1; : : : ; Kn ; P) qui
permet de mod�eliser �a la fois la connaissance et l'incertitude et de raisonner �a leur propos.

22.4 Exemple d'application

Soit le probl�eme suivant :

On consid�ere un robot qui se d�eplace dans un environnemento�u il y 8 positions
align�ees p possibles, soitp 2 f 0; 1; 2; 3; 4; 5; 6; 7g. Pour d�eterminer sa position, le
robot dispose d'un senseur. La lecture du senseur n'est toutefois pas pr�ecise. Ainsi
si le robot se trouve �a la positionp, le senseur lit une valeur positive ou nullev 2
f p� 1; p; p+1g. Le robot est d�epos�e �a la positionp = 0. Le but du robot est de s'arrêter
quand il arrivera dans �a p 2 f 2; 3; 4g (zonef 2; 3; 4g ). Si le robot ne s'arrête pas, il
continue d'avancer de mani�ere inconditionnelle d'une position �a chaque fois (le robot
ne le sait pas) jusqu'�a la positionp = 7.

Dans ce probl�eme, le robot est le seul agent du syst�eme. Son�etat local `1 est la lecturev du sen-
seur, soit`1 = v. L'ensemble des �etats locaux possibles du robot estL 1 = f 0; 1; 2; 3; 4; 5; 6; 7; 8g.
L'�etat local de l'environnement `e est la position exactep du robot et l'ensemble des �etats locaux
possibles de l'environnement est doncL e = f 0; 1; 2; 3; 4; 5; 6; 7g. Un �etat global du syst�eme
est donc de la forme (̀e; `1) o�u `e 2 L e et `1 2 L 1. On peut remarquer que l'ensemble des
�etats globaux du syst�eme estG = f (0; 0); (0; 1); (1; 0); (1; 1); (1; 2); (2; 1); (2; 2); (2; 3); (3; 2);-
(3; 3); (3; 4); (4; 3); (4; 4); (4; 5); (5; 4); (5; 5); (5; 6); (6; 5); (6; 6); (6; 7); (7; 6); (7; 7); (7; 8)g. On
consid�ere � = f ' 1; ' 2; ' 3; ' 4; ' 5; ' 6; ' 7g l'ensemble des propositions primitives du syst�eme

Rapport Annuel d'Activit�es - Laboratoire de Radiocommuni cations et de Traitement du Signal



Gilles Ibrahim Wassi et al. 137

o�u ' i signi�e que \ le robot est �a la positionp = i". La fonction d'interpr�etation � est d�e�nie de
mani�ere naturelle. Ainsi on a � ((`e; `1))( ' i ) = V rai si et seulement sii = `e.

L'ensemble des actions du robot estACT 1 = f Stop; � g (� est l'action nulle) et celui des
actions de l'environnement estACT e = f AvanceRobot;� g. Le but du robot est de s'arrêter d�es
qu'il sait que p 2 f 2; 3; 4g. S'il ne le sait pas, alors il ne fait rien. Donc le protocoleP1 du robot
peut être d�ecrit par :

P1 : Si K 1(' 2 _ ' 3 _ ' 4) est vraie alorsStop; sinon �.

L'environnement quant �a lui doit avancer le robot d'une position �a chaque fois, tant que le robot
ne s'arrête pas de lui-même, jusqu'�a la positionp = 7. Son protocolePe peut être d�ecrit par :

Pe : Si le robot ex�ecute l'action Stop ou si p = 7 alors � ; sinon AvanceRobot.

Nous venons de mod�eliser le probl�eme d'une mani�ere tr�essimple en utilisant le cadre FHMV.
Nous avons aussi d�evelopp�e un protocole pour le robot en sebasant uniquement sur la connais-
sance qu'il a de sa position et non sur sa position r�eelle. Ceprotocole apparâ�t tr�es simple. C'est
justement l'un des attraits du cadre FHMV qui permet de fairedes descriptions de haut-niveau
des syst�emes et des protocoles. Maintenant on peut v�eri�er le protocoleP1 en se posant la ques-
tion suivante : Est-ce que ce protocole permet au robot de s'arrêter chaque fois qu'il passe dans
la zonef 2; 3; 4g? Pour r�epondre �a cette question, nous utilisons le diagramme de transitions du
syst�eme, illustr�e �a la �gure (22.2), qui montre toutes les ex�ecutions possibles dans le syst�eme.
Une de ces ex�ecutions, notonsr , est encadr�ee en rouge o�u on ar (0) = (0 ; 0), r (1) = (1 ; 1),
r (2) = (2 ; 2), r (3) = (3 ; 4), r (4) = (4 ; 5), r (5) = (5 ; 5), r (6) = (6 ; 6) et r (7) = (7 ; 7).

(0,0) (0,1)

(1,0) (1,1) (1,2)

(2,1) (2,2) (2,3)

(3,2) (3,3) (3,4)

(4,3) (4,4) (4,5)

(5,4) (5,5) (5,6)

(6,5) (6,6) (6,7)

(7,6) (7,7) (7,8)

Mondes possibles 

lorsque �1=2

Mondes possibles 

lorsque �1=3

Mondes possibles 

lorsque �1=4

Une exécution r

Fig. 22.2: Diagramme de transitions

En observant le diagramme de transitions du syst�eme, on constate queK 1(' 2 _ ' 3 _ ' 4) est
vraie seulement quand̀ 1 = 3. En e�et, quand `1 = 3, le robot consid�ere possibles seulement les
�etats globaux (2; 3), (3; 3) et (4; 3). Or, dans chacun de ces trois �etats globaux' 2 _ ' 3 _ ' 4 est
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vraie. Donc en suivant le protocoleP1, le robot ne s'arrêtera de lui-même (ex�ecute l'actionStop)
que si son senseur lit la valeur 3. On peut remarquer que la reponse �a la question pr�ec�edemment
pos�ee est doncnon . En e�et, il y a des ex�ecutions dans lesquelles le robot passera dans la zone
f 2; 3; 4g sans s'arrêter. Ce sont les ex�ecutions n'ayant aucun point o�u l'�etat global du syst�eme est
(2; 3), (3; 3) ou (4; 3). Une de ces ex�ecutions est l'ex�ecutionr . Il faut donc d�evelopper un autre
protocole pour le robot si le but est qu'il s'arrête obligatoirement d�es qu'il passe dans la zone
f 2; 3; 4g. Le cadre FHMV permet donc de v�eri�er si les protocoles que nous avons d�evelopp�es
repondent �a certaines sp�eci�cations d�esir�ees.

22.5 Conclusion

Nous avons montr�e sur un exemple simple comment utiliser lecadre FHMV pour mod�eliser un
syst�eme, d�evelopper des protocoles et v�eri�er ces protocoles. Le but de notre travail de recherche
est d'appliquer cette m�ethode dans les syst�emes de fusiond'informations plus complexes o�u
interviennent plusieurs agents. Dans ces syst�emes multiagents, les connaissances individuelles
ne sont plus les seules notions de connaissance pr�esentes.Les notions de connaissance de groupe
d'agents apparaissent aussi. Les protocoles �a d�evelopper sont donc beaucoup plus complexes. Par
exemple, dans un r�eseau de capteurs e�ectuant des tâches de pistage de cibles ou d'identi�cation,
il faut d�evelopper des protocoles de communication, de routage et d'agr�egation qui minimisent
l'�energie consomm�ee dans le r�eseau et optimisent l'utilisation de la bande passante. Puisque
les espaces d'�etats (le nombre d'�etats globaux) de ces syst�emes sont grands, nous envisageons
d'utiliser la technique de model checking, une technique dev�eri�cation enti�erement automatique,
pour v�eri�er les protocoles d�evelopp�es.
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R�esum�e { Mon m�emoire portera sur une ana-
lyse comportementale comparative entre diverses
th�eories de fusion de donn�ees. Il consistera plus
exactement en l'identi�cation de l'impact de la fu-
sion de l'information de la STANAG 1241 sous
di��erents cadres de raisonnement. Il faudra donc
�etablir une base de simulation pour divers cadres
de raisonnement, puis comparer et analyser leur
performances dans le cadre de l'Accord de stan-
dardisation de l'OTAN 1241.

Abstract { My master's thesis will be about a
behavioral comparative analysis between theories
in data fusion. More speci�cally, it will be about
the identi�cation of the impact of information fu-
sion of the STANAG 1241 within various frame of
reference. We will then have to establish a basis for
simulation within various frames of reference and
then compare and analyse their performances wi-
thin the NATO Standardization Agreement 1241.

23.1 Introduction �a mon sujet de m�emoire

Dans les domaines o�u des d�ecisions critiques sont r�eguli�erement prises �a un rythme o�u l'hu-
main ne peut arriver �a concilier toutes les informations disponibles a�n de prendre la meilleure
d�ecision suivant ses objectifs et crit�eres de d�ecision :ce sont des impl�ementations informatique
et �electronique de mod�eles math�ematiques avanc�es de prise de d�ecisions qui donnent des recom-
mandations aux responsables de la prise de d�ecision.

Domaine en e�ervescence o�u de nouvelles th�eories et r�egles de conciliation de l'information
disponible voient r�eguli�erement le jour, la fusion de donn�ees connait pr�esentement plusieurs
cadres de raisonnement et r�egles de combinaison de l'information sous incertitude dans l'objectif
d'identi�cation d'objets. Pr�esentement, la th�eorie de l '�evidence de Demspter remani�ee par Shafer
[2] est pr�esentement utilis�ee dans di��erent domaines pour di��erents usages. Plus r�ecemment, un
nouveau cadre d�evelopp�e par Smarandache et Dezert [1] suscite l'int�erêt de di��erents acteurs
impliqu�es dans les processus de d�ecision utilisant, ou int�eress�e �a utiliser, les di��erents outils
o�erts dans le cadre de th�eories de la d�ecision.

Chaque th�eorie et r�egle de combinaison d'information poss�ede des avantages et d�esavantages,
tant du point de vue th�eorique que pratique. Le probl�eme est que beaucoup de th�eories r�ecentes
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ont tr�es peu �et�e utilis�ees �a ce jour. Par cons�equent, elles ont un comportement et des per-
formances pratiques peu connues, sinon totalement inconnues. L'objectif du travail sur lequel
portera mon m�emoire sera d'exp�erimenter avec ces diverses th�eories dans le but de permettre
de comparer le comportement et les performances en conditions d'ex�ecution pratique ; les com-
paraisons th�eoriques ont, elles, d�ej�a �et�e r�ealis�es par di��erents acteurs en fusion de donn�ees. On
peut retrouver de telles comparaisons th�eoriques dans desarticles tel que celui-ci [3].

La th�eorie de Dezert-Smarandache (DSmT)

D�e�nitions

{ Cadre de discernement(�) : � = f � 1; � 2; : : : � ng. Cet ensemble inclut tout les objets pos-
sibles.

{ Ensemble de puissance
�
2�

�
: repr�esente l'ensemble de tous les ensembles d'objets possibles

du cadre de discernement �. Il inclut l'ensemble vide, mais exclut les intersections. Avec le
cadre de discernement d�e�ni ci-haut, nous obtenons l'ensemble de puissance
2� = f; ; f � 1g; f � 2g; : : : f � ng; f � 1; � 2g; : : : f � 1; � 2; : : : � ng; : : : ; � g.

{ Ensemble d'hyperpuissance
�
D �

�
: repr�esente l'ensemble de tous les ensembles d'objets pos-

sibles du cadre de discernement � avec les intersections. Ilinclut �egalement l'ensemble vide.
Avec le cadre de discernement d�e�nit ainsi : � = f � 1; � 2g, nous obtenons l'ensemble d'hy-
perpuissanceD � = f; ; f � 1g; f � 2g; f � 1 \ � 2g; f � 1 [ � 2gg.

{ Croyance (Bel(A)) : est une �evaluation du niveau minimal de certitude, de con�ance, que
peut avoir un ensemble.

{ Plausibilit�e (Pl( A)) : est une �evaluation du niveau maximal de certitude, de con�ance, que
peut avoir un ensemble.

{ Contrainte : est un ensemble que l'on consid�ere impossible �a obtenir.
{ Basic belief assignement(bba) : m : 2� ! [0; 1], donc la masse donn�ee �a un ensemble

A � � suit m (A) 2 [0; 1].
{ Noyau de� ( K) : est l'ensemble de tous les �el�ements focaux de �, o�u un �el�ement focal est

un sous-ensembleA de � tel que m(A) > 0.

Les r�egles de combinaison de la DSmT

La DSmT fonctionne avec des ensemble d'hyperpuissance. Ainsi, la DSmT est en mesure de
fonctionner correctement avec des intersections. De plus,la DSmT r�egle le probl�eme de redistri-
bution de masses con
ictuelles survenant sous la th�eorie de Dempster-Shafer. La DSmT comporte
deux r�egles de combinaison, la version classique ainsi quela version hybride. La r�egle de com-
binaison hybride de la DSmT permet la gestion et le fonctionnement malgr�e divers types de
contraintes, ce que la version classique n'est pas en mesurede faire.

{ R�egle de combinaison classique (DSmC)

m (C) =
X

A\ B = C

m1 (A) m2 (B ) A; B 2 D � ; 8C 2 D � (23.1)

{ R�egle de combinaison hybride (DSmH)

Rapport Annuel d'Activit�es - Laboratoire de Radiocommuni cations et de Traitement du Signal



PascalDjiknavorian et al. 141

mM (�) (A) = � (A) [S1 (A) + S2 (A) + S3 (A)] (23.2)

S1 (A) =
X

X 1 \ X 2= A

m1 (X 1) m2 (X 2) 8X 1; X 2 2 D � (23.3)

S2 (A) =
X

[(u (X 1 ) [ u (X 2 )) = A ] _
[(( u (X 1 ) [ u (X 2)) 2 ; ) ^ (A = I t )]

m1 (X 1) m2 (X 2) 8X 1; X 2 2 ; (23.4)

S3 (A) =
X

X 1 [ X 2= A

m1 (X 1) m2 (X 2) 8X 1; X 2 2 D � and X 1 \ X 2 2 ; (23.5)

Notez que� (A) de l'�equation (23.2) est une fonction binaire donnant 0 pour les ensembles vide
ou impossibles, autrement il nous donne 1. Dans l'�equation(23.4), u (X ) repr�esente l'union de
tous les objets de l'ensembleX . L'�equation (23.5) nous dit que c'est l'union de tous les objets des
ensemblesX 1 et X 2, lorsque ce n'est pas vide. Finalement, �egalement �a partir de l'�equation (23.4),
I t repr�esente l'ignorance totale ou l'union de tous les objets inclus dans le cadre de discernement.

A�n de mieux comprendre la DSmH, nous proposons de voir cetter�egle de combinaison
comme une proc�edure. La table 23.1 nous montre une telle proc�edure d�etaillant clairement com-
ment on peut calculer la DSmH.�Evidemment, c'est �equivalent �a l'�equation math�ematiq ue, par
contre, cette fa�con de voir la combinaison en permet une meilleure compr�ehension ainsi qu'une
impl�ementation plus ais�ee.

Tab. 23.1: Proc�edure �a appliquer �a chaque pair d'ensemble (X 1; X 2) tant que le produit de leur
masse n'est pas donn�e �a un ensemble

�Etape S1 Si (� 1 \ � 2) est une contrainte, alors continuer �a l'�etape S3,
(� 1 \ � 2) autrement, la massem1 (X 1) m2 (X 2) est ajout�ee �a la masseA = ( � 1 \ � 2).
�Etape S3 Si (� 1 [ � 2) est une contrainte, alors continuer �a l'�etape S2,
(� 1 [ � 2) autrement, la massem1 (X 1) m2 (X 2) est ajout�ee �a la masseA = ( � 1 [ � 2).
�Etape S2 Si (u (X 1) [ u (X 2)) est une contrainte, alors ajouter sa masse �aI t ,
(u (X 1) [ u (X 2)) autrement, la massem1 (X 1) m2 (X 2) est ajout�ee �a la masse

A = ( u (X 1) [ u (X 2)).

Le NATO Standardization Agreement (STANAG) 1241

Le processus d'identi�cation par combinaison d'informations (PICI) est une combinaison d'in-
formations de sources d'informations multiples et distribu�es. Son but est de concilier l'information
disponible au sein de l'environnement et de support d'identi�cation aux o�ciers pour l'identi�ca-
tion d'objets ami, ennemi, ou neutre. Le PICI utilise l'information des ESM (electronic support
measures), traces radars, comportements d'objet, ainsi que de syst�emes d'identi�cation d'ami et
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d'ennemi (IFF) a�n d'�etablir la cat�egories d'appartenan ce d'un objet. L'appartenance d'un objet
se fait par la nomenclature d�e�nit dans le cadre du STANAG 1241 : ami, consid�er�e ami, neutre,
suspect, ou ennemi.

23.2 Survol d'un chapitre produit pour la 2e �edition de
Advances and Applications of DSmT for Informa-
tion Fusion [1]

Ce chapitre, co-r�ealis�e avec Dominic Grenier et reprennant les travaux de Marie-Line Gagnon
[4] sur l'impl�ementation informatique de la r�egle de combinaison hybride de la th�eorie de Dezert-
Smarandache, s'intitule :Reducing DSmT hybrid rule complexity throught optimisation of the
calculation algorithm. Il porte principalement sur la pr�esentation de la m�ethode emprunt�ee pour
l'optimisation du calcul de la r�egle de combinaison hybride. Cette r�egle de combinaison est
consid�er�ee comme �etant l'une des plus complexes au niveau du calcul et exigeantes au niveau des
ressources mn�emoniques.

Nos r�esultats sont concluants au point de vue de la possibilit�e de l'impl�ementation de cette
r�egle de combinaison. Par contre, la priorit�e de la conception �etait principalement port�e au
niveau du calcul optimal du r�esultat de la combinaison. Nous avons ainsi pu d�eceler que le noeud
de travail du syst�eme se situe maintenant au niveau de l'algorithme de tri n�ecessaire pour le
calcul de la combinaison. La prochaine �etape consisteraitdonc �a optimiser cette partie qui peut
devenir probl�ematique en terme de temps de calcul pour des combinaisons de grands ensembles
d'informations.

Outre le potentiel probl�eme d'optimisation de l'algorithme de tri, l'impl�ementation de la r�egle
de combinaison hybride est fonctionnelle pour un calcul dynamique et nous donne, entre autre,
les r�esultats suivants :

{ le temps d'ex�ecution varie exponentiellement en fonction de l'�evolution du cardinal du cadre
de discernement, allant de 3 �a 9,

{ le temps d'ex�ecution varie exponentiellement en fonction de l'�evolution du nombre de sources
d'informations, allant de 3 �a 9,

{ le temps d'ex�ecution varie lin�eairement en fonction de l'�evolution du cardinal du noyau, (ie. :
du nombre de masses non nulles), allant de 3 �a 9,

{ la m�emoire requise par Matlab pour l'ex�ecution des testssur le temps d'ex�ecution ne d�epasse
pas 10 MB.
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R�esum�e { La th�eorie de l'evidence avec la r�egle
de combinaison de Dempster est un outil tr�es puis-
sant pour le raisonnement sous incertitude. De-
puis que Zadeh a montr�e avec son exemple que la
r�egle de Dempster produit des r�esultats contre-
intuitifs quand des informations contradictoires
sont combin�ees, di��erentes r�egles alternatives ont
�et�e d�e�nies. Dans le but de prendre en compte de
mani�ere automatique la �abilit�e des sources d'in-
formations, nous proposons une nouvelle classe de
r�egles adaptatives m�elangeant les r�egles conjonc-
tive et disjonctive. Nous pr�esentons quelques pro-
pri�et�es int�eressantes et un cas particulier : la r�egle
adaptative avec des coe�cients sym�etriques. Le
comportement de la r�egle propos�ee est illustr�e sur
deux exemples.

Abstract { Evidence theory with Dempster's
rule of combination is a powerful tool for the rea-
soning under uncertainty. Since Zadeh proved with
an example that Dempster's rule of combination
provides counter-intuitive results when combining
con
ictual information, di�erent alternative com-
bination rules have been de�ned. In the aim of
automatically accounting for the reliability of the
sources of information, we propose a new class
of adaptive combination rules as a mixing of the
conjunctive and the disjunctive combination rules.
We present some interesting properties and a par-
ticular case : an adaptive rule with symmetric
weighting functions. The behaviour of the propo-
sed rule is illustrated on two examples.

24.1 Introduction

The Dempster-Shafer theory (DST) [1, 2], or evidence theory, is one of the mathematical tools
developed for reasoning under uncertainty. One of its strengths is that it can cope with imprecise
or uncertain information or a mixing of both. Moreover, combination rules are de�ned in the
DST setting which allow to combine di�erent pieces of information. The oldest combination rule,
proposed by Dempster's [3] is commonly used in data fusion applications. However, Dempster's
rule has been often criticized based on its occasionally unexpected behaviour. In particular, Zadeh
proved through a simple example [4] that Dempster's rule provides counter-intuitive results when
combining highly con
ictual information.

To cope with this problem, some authors proposed (1) to better model the information before
the combination step [5, 6, 7, 8], (2) new more 
exible theories in order to cope with an unknown
and unpredictable reality - such the Transferable Belief Model of Smets and Kennes [9] or the
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Dezert-Smarandache Theory (DSmT) [10] and (3) new combination rules such as Yager's rule
[11], Dubois and Prade's rule [12] and Inagaki's rule [13].

In this paper, we consider that the sources of information are independent and can be homo-
geneous or heterogeneous. A piece of information is de�ned on a frame of discernment containing
an exclusive and exhaustive list of hypotheses. Consequently, we consider that the con
ict is due
to the unreliability of some sources. Moreover, instead of modifying the initial BPA to account
for the reliability, we adopt the approach of an automatic combination rule based on the mixing
of the two conjunctive and disjunctive operators.

In Section 24.2 we brie
y review the evidence theory framework. We introduce in Section 24.3
a class of adaptive combination rules as a mixing of the conjunctive and disjunctive combination
rules. We also restrict to a particular case of a symmetric adaptive combination rule. We then
illustrate in Section 24.4 some properties of the proposed adaptive rule on two examples. Section
24.5 ends with the conclusions.

24.2 Dempster-Shafer's evidence theory

Evidence theory has been �rst introduced by Dempster in 1967in his work on upper and lower
probabilities [1] and formalized in 1976 by Shafer in his book A Mathematical Theory of Evidence
[2]. This theory is often described as an extension of probability theory as it lies on the power
set of the universe of discourse (frame of discernment) instead of the universe itself.

Let � be the frame of discernment, containing N exclusive and exhaustive objects or hypo-
theses. A BPA is a mappingm : 2� ! [0; 1] that must satisfy the following conditions : (1)
m(? ) = 0 and (2)

P
A� � m(A) = 1, where 0 � m(A) � 1; 8A 2 2� . m(A) is called the mass

of A and represents the degree of belief that someone strictly assigns to A. A subset A with a
non-null mass is called afocal elementof m. Let F designate the set of all focal elements ofm.

The disjunctive rule (p) and the conjunctive rule (q) are :

p(A) =
X

B [ C= A

m1(B )m2(C) q(A) =
X

B \ C= A

m1(B )m2(C) 8A � � (24.1)

k = q(? ) is called theweight of con
ict (or simply con
ict ) betweenm1 and m2, and is equal to
the mass of the empty set after the conjunctive combination and before any normalization. Ifk
is close to 0, the BPAs are not in con
ict, while ifk is close to 1, the BPAs are in con
ict.

Dempster's rule of combination is de�ned by (m1 � m2)(? ) = 0 and :

(m1 � m2)(A) =
1

1 � k

X

B \ C= A

m1(B )m2(C) ; 8A � � ; A 6= ? (24.2)

When k = 1, Dempster's rule of combination is not de�ned.
New combination rules in the DST were de�ned as alternativesto Dempster's rule such as

Yager [11] who proposed to re-assign the mass of the empty setto the ignorance, Dubois and
Prade [12] who introduced the disjunctive operator to account for the reliability of the sources,
or Inagaki [13] who presented a general class of rules. In thenext section we propose a new class
of adaptive rules which are a mixing between the disjunctiveand the conjunctive rules, following
an equivalent idea as Dubois and Prade developed in [12], [14].
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24.3 Adaptive combination rule in evidence theory

In [14], the authors propose for the possibility theory a class of adaptive combination rules
which mixes any disjunctive rule with any conjunctive rule.We extend here this idea and propose
a new class of combination rules for the evidence theory, where the mixing betweenp and q is
done through two weighting coe�cients � and � which are functions of the con
ict k between
the two BPAs m1 and m2.

Let m1 and m2 be two BPAs de�ned on the same frame of discernment �. The adaptive
combination rule (ACR) betweenm1 and m2 is de�ned by :

(m1 � m2)(A) = � (k)p(A) + � (k)q(A) ; 8A � � ; A 6= ? (24.3)

and (m1 � m2)(? ) = 0. Here, p and q are the disjunctive and conjunctive rules and� and � are
functions of the con
ict k = q(? ) from [0; 1] to [0; + 1 [.

Because (m1 � m2) is a BPA, � (k) and � (k) must satisfy the condition :
P

A� � (m1 � m2)(A) = 1.
It follows that

� (k)
X

A� �

p(A) + � (k)
X

A� �

q(A) = 1 () � (k) + (1 � k)� (k) = 1 ; 8k 2 [0; 1] (24.4)

Then, the ACR may be expressed according only to the function� as follows :

(m1 � m2)(A) = [1 � (1 � k)� (k)]p(A) + � (k)q(A) ; 8A � � ; A 6= ? (24.5)

and (m1 � m2)(? ) = 0 where � is any function such that � : [0; 1] ! [0; + 1 [.
Here are some properties of the general formulation of the ACR :

1. The disjunctive and Dempster's combination rules are special cases of Equation (24.3) for
� (k) = 1 and � (k) = 0 and for � (k) = 0 and � (k) = 1 =(1 � q(? )) respectively, 8k 2 [0; 1].

2. The class of ACR� can be written under Inagaki's general class of combinationrules.

3. Written under Inagaki's form, the class of ACR� extends Inagaki's general class since in
this case, the weighting coe�cientsw(A) can be negative.

4. The combination ofm1 and m2 using the � operator leads to apartial positive reinfor-
cement of the belief for the focal elements common to bothm1 and m2.

5. The ACR is insensitive to the non-exhaustivity of the frames of discernment.

6. The ACR preserves the neutral impact of the vacuous belief(m0(�) = 1) in the fusion
process, that ism � m0 = m.

Particular case of the ACR

In the general case,� and � are functions of k with no particular constraint. However, a
desirable behaviour of the ACR is that it should act more likethe disjunctive rule p wheneverk
is close to 1 (i. e. at least one source is unreliable), while it should act more like the conjunctive
rule q, if k is close to 0 (i. e. both sources are reliable). This amounts to add three conditions on
the general formulation and leads thus to :
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(C1) � is an increasing function with� (0) = 0 and � (1) = 1 ;

(C2) � is a decreasing function with� (0) = 1 and � (1) = 0.

(C3) � (k) = 1 � (1 � k)� (k)

In particular, when k = 0 the sources are in total agreement and (m1 � m2)(A) = p(A); 8A � �,
the conjunction represents the combined evidence, while when k = 1 the sources are in total
con
ict and ( m1 � m2)(A) = q(A); 8A � �, the disjunction is the best choice considering that
one of them is wrong.

Note that the three conditions above are dependent and (C1) can be removed, since it is a
consequence of the (C2) and (C3). The particular case of the adaptive combination rule can be
stated as Equation (24.5),8A � � ; A 6= ? and m(? ) = 0, where � is any decreasing function
such that � : [0; 1] ! [0; 1] and � (0) = 1 and � (1) = 0.

ACR with symmetric weighting functions

The behaviours at the extremum values (k = 0 and k = 1) are easily interpretable. Indeed,
wheneverk = 0, the sources are in total agreement and thus can be considered as both reliable,
so the only basic rule to be used in this case must be the conjunctive rule q, implying then
� (0) = 0 and � (0) = 1. Whenever k = 1, the sources are in total disagreement and thus it can
be considered that at least one of them is unreliable, so the caution is required so that the only
basic to be used in this case must be the disjunctive rulep, implying then � (1) = 1 and � (1) = 0.

However, if k = 0 means \total agreement" andk = 1 means \total disagreement", what does
k = 0:5 mean ? A suitable interpretation tok = 0:5 is the one of a total ignorance about the
agreement between both sources. Because we cannot decide ifthe sources are in con
ict or not,
we do not know either if the rule must be more conjunctive or more disjunctive. Facing this
uncertainty and without any additional information a soberchoice is to give an equal weight to
both basic rule in this case. Hence,� (0:5) = � (0:5), which leads to the ACR with symmetric
weightings forp and q about k = 0:5 called SACR, which is unique and is de�ned by :

(m1 � m2)(A) =
k

1 � k + k2 p(A) +
1 � k

1 � k + k2 q(A) (24.6)

8A � � ; A 6= ? and (m1 � m2)(? ) = 0.

Evidence combination and updating

Two main schemes can be considered when combining pieces of information : (1) combining
scheme, where evidences represent di�erent opinion about the same event, (2) updating scheme,
where evidences represent sequential opinions about an dynamic event. In the �rst case, the time
is not implied and we are concerned by the aggregated evidence among the di�erent sources, while
in the second case, the time is crucial since the dynamic of the situation must be considered and
that di�erent pieces of information can be provided by the same source at di�erent time steps.

Figure 24.1 shows a sequential fusion process using the ACR as combination rule. Because of
the non-associativity of the ACR, this scheme better suits to the combination of streaming data.
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Fig. 24.1: Adaptive combination rule in a sequential fusion process.

Although in a combination scheme the associativity property is crucial since we do not want
the order of combination to change the aggregate information among the sources, this property
becomes however less desirable since as pointed out by Yagerfor instance [15, 16], in some
applications of belief updating the last piece of information should be assigned a higher weight
and a quasi-associative rule is preferred.
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Fig. 24.2: Quasi-associative adaptive combination rule in a sequential fusion process.

The ACR is not associative. However, based on the commutativity and associativity properties
of the conjunctive and the disjunctive combination rulesp and q, a quasi-associative ACR can
be de�ned from Equation (24.5). Instead of (m1 � m2)(A), p(A) and q(A) are rather propagated,
as illustrated in Figure 24.2. Whenever associativity is required, a quasi-associative ACR can be
de�ned which is insensible to the order of combination of thepieces of information.

24.4 Examples

Example 1 m1 and m2 are two BPAs de�ned over� = f � 1; � 2; � 3g as follows :

m1(� 1) = 0 :3 m2(� 1) = 0 :4
m1(� 3) = 0 :3 m2(� 3) = 0 :2

m1(f � 1; � 3g) = 0 :2 m2(f � 2; � 3g) = 0 :4
m1(f � 1; � 2g) = 0 :2
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Let BetP1 and BetP2 be the corresponding pignistic probability distributions(the BetP func-
tion is de�ned in [17] as a decision criterion) ofm1 and m2 respectively. We have then before
combination :

BetP1(� 1) = 0 :5 BetP2(� 1) = 0 :4
BetP1(� 2) = 0 :1 BetP2(� 2) = 0 :2
BetP1(� 3) = 0 :4 BetP2(� 3) = 0 :4

Hence, Source #1 is in favour of� 1, while Source #2 is equally in favour of� 1 and � 3. We thus
expect that after combination� 1 will be identi�ed. The pignistic distributions after combination
using Dubois and Prade's rule (BetP� ) and the symmetric adaptive rule (BetP� ) are as follows :

BetP� (� 1) = 0 :4233 BetP� (� 1) = 0 :4210
BetP� (� 2) = 0 :1334 BetP� (� 2) = 0 :1586
BetP� (� 3) = 0 :4433 BetP� (� 3) = 0 :4204

On one hand, Dubois and Prade's rule followed by a maximum of pignistic probability decision
criterion gives � 3 as solution, which seems contrary to our intuition before combination. On the
other hand, because of a higher positive reinforcement, theSACR gives� 1 as solution which is
the expected solution.

Tab. 24.1: Example 1 : Combiningm1 and m2

Focal elements Conjunctive Disjunctive Dempster rule Yager DP rule SACR
rule q rule p Inagaki rule

? 0:34 0 0 0 0 0
� 1 0:28 0:12 0:4242 0:28 0:28 0:2909
� 2 0:08 0 0:1212 0:08 0:08 0:0681
� 3 0:30 0:06 0:4546 0:30 0:30 0:2816

f � 1; � 2g 0 0:08 0 0 0 0:0351
f � 1; � 3g 0 0:30 0 0 0:18 0:1315
f � 2; � 3g 0 0:12 0 0 0 0:0525

� = f � 1; � 2; � 3g 0 0:32 0 0:34 0:16 0:1403
Decision (BetP) ? � 1 � 3 � 3 � 3 � 1

Table 24.1 shows the results of the di�erent combination rules using this example. Dempster's
rule, Yager's rule or Dubois and Prade's rule associated with the pignistic probability decision
criterion all provide singleton� 3 as the solution. The disjunctive rule and the SACR are the only
combination rules which provide� 1 as a solution.

Example 2 Let m3, m4 and m5 be three BPAs de�ned as follows :

m3(� 1) = 0 :5 m4(� 1) = 0 :5 m5(� 2) = 0 :5
m3(� 2) = 0 :5 m4(� 3) = 0 :5 m5(� 3) = 0 :5

In this example, three pieces of information must be combined, contrary to the other example.
Because of the symmetry, our intuition says that the three singletons � 1, � 2 and � 3 should be
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equally probable after the combination. Most of the combination rules are not associative, for
which the order of combination is important and the last piece of information to be fused will
be more important than the others. Consequently, Singletons � 2 and � 3 are chosen by the non-
associative combination rules. Considering the three pieces of information as expert opinions for
example, we should use an associative or a quasi-associative rule in order to obtain an aggregate
opinion of these three sources. The quasi-associative ACR is reduced in this case to the disjunctive
combination rule (since the global con
ictk equals 1) :

m(f � 1; � 2g) = m(f � 1; � 3g) = m(f � 2; � 3g) = m(f � 1; � 2; � 3g) = 0 :25

which is equivalent to a decision between Singletons� 1, � 2 and � 3 and suits our intuition. Demps-
ter's rule is not de�ned in this example sincek = 1 and thus cannot be used. Using Yager's rule,
Dubois and Prade's rule and the conjunctive rule, we have to chose between Singletons� 2 and
� 3 only.

24.5 Conclusions

In this paper we have de�ned a new class of combination rules for evidence theory. This
new class of rules is developed to cope with the problem of combining con
ictual information,
a case where Dempster's classical rule of combination failsto provide intuitive results. The
interpretation given to the weight of con
ict between two BPAs is then directly linked to the
relative reliability of the sources : If the con
ict is low, then both sources are reliable, and if the
con
ict is high, then at least one source is reliable. Depending on the con
ict, the proposed class
of adaptive rules acts more like a conjunctive rule (low con
ict) or more like a disjunctive rule
(high con
ict). Under its general formulation, the ACR satis�es a set of important properties,
among them : the partial positive reinforcement, the insensitivity to the heterogeneity of the
sources and the preservation of the neutral impact of the vacuous belief. We also presented a
special case of the ACR obtained by imposing a symmetry aboutk = 0:5.

Like many other combination rules recently proposed in the framework of evidence theory, the
ACR is not associative, that makes it more suitable for updating evidence. However, because the
ACR lies on two associative operators, namely the disjunction and the conjunction, it is possible
to de�ne a quasi-associative rule which can then be used for combining evidences.
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R�esum�e { Le travail pr�esent�e ici consiste �a
trouver une mesure dans la th�eorie de l'�evidence

oue, incluant toutes formes d'incertitudes. Notre
proposons un algorithme pour calculer AU(Bel)
qui r�eduit la complexit�e du calcul de l'algorithme
MRW de A. Meyerowitz et al. . A�n de surmonter
les imperfections de MRW (compliqu�e, peu sen-
sible, distinction di�cile entre la discorde et la
nonsp�eci�cit�e ), une mesure alternative �a AU pour
quanti�er l'ambigu•�t�e des fonctions de croyance
est propos�ee ; elle se note AM. Une nouvelle me-
sure, appel�ee mesure g�en�eralis�ee GM, est pro-
pos�ee ; elle inclut toutes formes d'incertitudes.

Abstract { Our objective is to �nd a measure
in fuzzy evidence theory, which includes all kinds
of uncertainty. We propose an algorithm to calcu-
late AU(Bel) which reduces the computing com-
plexity of the MRW algorithm as proposed by A.
Meyerowitz et al. . In order to overcome the short-
comings (complicated, insensitive, di�cult to dis-
tinguish two kinds of uncertainty) an alternative
measure to AU for quantifying ambiguity of belief
functions is proposed ; she is noted AM. A new
measure, called General Measure (GM) is propo-
sed, and it includes all kinds of uncertainty.

25.1 Introduction

F
igure 25.1(a) depicts the typology of uncertainty proposed by Klir and Yuan [1] and our
typology of uncertainty [2]. In both of these two typology, uncertainty includes fuzziness,

discord and nonspeci�city. Our aim is to look for a measure of uncertainty which includes all
these three types of uncertainty.

Many measures were proposed by many authors. These measuresare divided two parts : one
is for fuzziness and nonspeci�ty in fuzzy set theory ; the other part is discord and nonspeci�city
in Dempster-Shafer theory. An aggregate uncertainty (AU) was proposed in [3, 4], which is \cur-
rently the only well justi�ed measure of uncertainty for Dempster-Shafer theory", its de�nition
is as follows,

De�nition 1 Let X be a �nite frame of discernment, andBel be a belief measure onX . The
aggregate uncertainty associated withBel is measured by

AU(Bel) = max
PBel

"

�
X

x2 X

px log2 px

#

(25.1)
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Fig. 25.1: Typology of Uncertainty

where the maximum is taken over all probability distributions that are consistent with the given
belief measure. Thus,PBel in equation (25.1) consists of all probability distributions hpx jx 2 X i
that satisfy the constraints :

px 2 [0; 1] 8x 2 X and
X

x2 X

px = 1 (25.2)

Bel(A) �
X

x2 A

px � 1 � Bel(A) 8A � X (25.3)

whereA is the complement ofA with respect toX .

However, AU presents three main shortcomings identi�ed by Klir [5] :

(Sh1) High computing complexity ;

(Sh2) Highly insensitive to changes of evidence ;

(Sh3) No clear distinction between the two types of uncertainty (discord and nonspeci�city).

25.2 Reducing Algorithm Complexity for Computing Ag-
gregate Uncertainty

Meyerowitz, Richman and Walker proposed an algorithm, the MRW algorithm, for calculating
AU(Bel) from a given belief function. But this algorithm has high computing complexity. We
propose an alternative algorithm for MRW. The idea of this algorithm is based on the observation
that if one restricts a subset to the set of the focal elementsincluded in it, its belief stays
unchanged (from de�nition of a belief), while its size may decrease. So, one may consider only
exact unions of focal elements rather than all the subsets. For this reason, we call this algorithm
[7], F -algorithm, as F represents the set of all focal elements of a belief function.
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Input : The set of focal elementsF of a belief function Bel and their corresponding basic
probability assignments.

Output : AU(Bel), hpx jx 2 Ci such that AU(Bel) = �
P

x2 X px log2 px , pi � 0,
P

x2C px = 1,
and Bel(A) �

P
x2 A px 8 ? 6= A � C .

Step 1. Initialization AU(Bel) = 0.

Step 2. Compute the belief measures for all elements ofF and their unions. SupposejFj = M :

Bel(A i ) = m(A i ) 8A i 2 F

Bel(A i [ A j ) = m(A i ) + m(A j ) 8A i ; A j 2 F
...

Bel(A1 [ A2 � � � [ AM ) =
MX

i =1

m(A i )

Step 3. Find a set A 2 2F , such that Bel( A )
jA j is maximal. If there are more such setsA than one,

take the one with maximal cardinality.

Step 4. For x 2 A, put px = Bel( A )
jA j ; calculate AU(Bel) = AU(Bel) � Bel(A) � log2 px .

Step 5. For each focal elementB i 2 F , put Si = B i � A \ B i (set di�erence).
{ If Si = ? , then F = F � f Si g;
{ otherwise put m(Si ) = m(B i ).
For each new focal elementS, set m(S) =

P
Si = S m(Si ) and prune all Si such that S = Si .

Step 6. If jF j > 1, go to Step 2.

Step 7. If jF j = 1, put px = m(A)
jA j and AU(Bel) = AU(Bel) � m(A) � log2 px

Note that in Step 5, we compute belief values directly instead of computing BPA. For each focal
elementB , let B 0 = B \ (X � A).

Bel(B 0) = Bel( B 0 [ A) � Bel(A) (25.4)

25.3 Measures of Ambiguity

The F -algorithm resolves the computing complexity problem, butit has nothing to do for
other two problems (sh2 and sh3). An alterantive uncertainty measure, called AM was de�ned
by [6] to resolve all these shortcomings.

De�nition 2 Let X be a frame of discernment withN elements,X = f x1,x2, � � � ,xN g, and let
mX be a BPA de�ned onX . We de�ne :

AM( mX ) = �
X

x2 X

BetPm (x) log2(BetPm (x)) (25.5)

whereBetPm is the pignistic probability distribution ofmX .
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We �rst proved that this measure AM satis�es the �ve requirements stated by Klir and Wier-
man for aggregate uncertainty measures in the theory of evidence (Probability consistency, Set
consistency, The range is[0; log2 jX j], Subadditivity, Additivity ). Since the uncertainty measure
of a body of evidence is not unique, this new measure is one of many such measures which satisfy
all these requirements.

25.4 General Uncertainty Measure in the Fuzzy Evidence
Theory Framework

De�nition 3 Let X be a �nite set. Suppose the elements of the power setP(X ) of X are selected
according to the de�nition of �nite random set on X :

mX : P(X ) ! [0; 1] with
X

eA� X

mX ( eA) = 1

The function mX is the basic probability assignment (BPA) of a body of evidence but the setA
is now de�ned as a fuzzy set with membership� eA (x i ) 8 x i 2 eA.

Based on this de�nition, we know that fuzzy evidence includes all kinds of uncertainty as shown
on Figure 25.2.

f m(A); Ag � A (x)

FuzzinessNonspeci�cityDiscord

Fig. 25.2: fuzzy evidence

Fuzzy evidence can address all kinds of uncertainty :
1. mX ( eA) represents discord,
2. Subset eA containing some elements of a �nite given universal setX addresses the nonspe-

ci�city,
3. Membership� eA (x) of each subseteA represents the fuzziness.
Then we create a new measure [8] able to take into account all kinds of uncertainty.

De�nition 4 (GM) Given a body of evidence(mX (A); A) on the power set of a �nite setX ,
A is a fuzzy subset ofX and with fuzzy membership degree� A (x i ) 8 x i 2 A, and mX (A) is its
basic probability assignment withmX : P(X ) 7! [0; 1], mX (? ) = 0 and

P
A� X mX (A) = 1 . We

de�ne :
GM(mX ; � ) = �

X

x i 2 X

�
BetP(x i ) log2 BetP(x i ) + BetP(x i ) log2 BetP(x i )

�
(25.6)
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where

BetP(x i ) =
X

x i 2 A � X

mX (A)� A (x i )P
x j 2 A � A (x j )

(25.7)

BetP(x i ) =
X

x i 2 A � X

mX (A)(1 � � A (x i ))P
x j 2 A � A (x j )

(25.8)

GM becomes equivalent to Shannon entropy, or Hartley function, including fuzziness measure.
Our fuzzi�ed Dempster-Shafer theory includes fuzzy set theory, Dempster-Shafer theory, crisp
set theory, and probability theory. Possibility theory being a bridge between Dempster-Shafer
theory and fuzzy set theory, it is also included in the fuzzi�ed D-S theory. So we consider it to
be a general method to represent uncertainty.

25.5 Conclusion

1) We give some justi�cations for reducing the computation of Aggregate Uncertainty measure
(AU) to the core of the corresponding belief function, and propose an algorithm to calculate
AU(Bel) which reduces the computing complexity of the MRW algorithm as proposed by A.
Meyerowitz et al. . We prove that this algorithm leads to the same results as Meyerowitz's, and
give conditions under which it signi�cantly reduces the computing complexity.

2) In order to overcome the shortcomings (complicated, insensitive, di�cult to distinguish two
kinds of uncertainty) an alternative measure to AU for quantifying ambiguity of belief functions is
proposed. This measure, called Ambiguity Measure (AM), besides satisfying all the requirements
for general measures, also overcomes some of the shortcomings of AU.

3) A new measure, called General Measure (GM) is proposed, and it includes all kinds of
uncertainty. We give the de�nition of GM, and we show that GM de�ned on fuzzy evidence theory,
will be AM in evidence theory and imprecision measure (including fuzziness and nonspeci�city)
in fuzzy set theory under some conditions.

Bibliographie

[1] G. J. Klir and B. Yuan, Fuzzy Sets and Fuzzy Logic : Theory and ApplicationsPrentice Hall
PTR, 1995

[2] C. Liu, A general measure of uncertainty-based informationPh. D thesis, Laval University,
2004

[3] Y. Maeda, H. T. Nguyen and H. Ichihashi, \Maximum entropyalgorithms for uncertainty
measures"International Journal of Uncertainty, Fuzziness and Knowledge-Based Systems,
vol. 1, pp. 69{93, 1993.

[4] D. Harmanec and G. J. Klir, \Measuring total uncertainty in Dempster-Shafer theory"In-
ternational Journal of General Systems, vol. 22, pp. 153{163, 1994.

[5] G. J. Klir and R. M. Smith, \Recent Development in Generalize Information Theory", In-
ternational Journal of Fuzzy Systems, vol. 1, pp. 1{13, 1999

c
 LRTS 2005-2006



156 Fusion de donn �ees

[6] C. Liu, D. Grenier, A.-L. Jousselme, E. Boss�e, \Reducing Algorithm Complexity for Com-
puting an Aggregate Uncertainty Measure",IEEE Trans. on Systems, Man and Cybernetics,
Part A , Marsh 2005. Accepted (# SMCA04-02-0040.R1).

[7] A.-L. Jousselme, C. Liu, D. Grenier and and�E. Boss�e, \Measuring Ambiguity in the Evi-
dence Theory"IEEE Transactions on Systems, man, and Cybernetics, Part A :Humans and
Systems, 2005. Accepted.

[8] C. Liu, A.-L. Jousselme, D. Grenier, E. Boss�e, \GeneralUncertainty Measure of a Body of
Evidence", IEEE Trans. on Systems, Man and Cybernetics, Part A, 2005. submitted.

Rapport Annuel d'Activit�es - Laboratoire de Radiocommuni cations et de Traitement du Signal



Calcul d'incidence g�en�eralis�e modi��e

Marc-Andr�e Dumas, �Etudiant au 2e cycle

Dominic Grenier , Directeur de recherche.

Anne-Laure Jousselme , Co-directrice de recherche.

R�esum�e { Le calcul d'incidence g�en�eralis�e est
une technique hybride symbolique-num�erique qui
pr�esente un potentiel int�eressant pour la fusion de
donn�ees, notamment par sa correspondance pos-
sible avec la th�eorie de l'�evidence. Nous pr�esentons
des modi�cation permettant d'�eliminer certaines
limitations.

Abstract { Generalized Incidence Calculus is a
hybrid symbolic-numeric approach to data fusion
that presents many interesting characteristics, in
particular a correspondence with the Theory of
Evidence. We present modi�cations that elimi-
nates some of its limitations.

26.1 Introduction

L
e calcul d'incidence (Incidence Calculus) a �et�e introduitpar Alan Bundy en 1985 [1]. Celui-ci
voulait int�egrer des mesures num�eriques aux raisonnements symboliques fr�equemment utilis�es

dans la logique a�n d'y int�egrer la notion d'incertitude. L a plupart des tentatives jusqu'alors
consistaient �a assigner des valeurs num�eriques directement aux r�egles et aux informations a�n
d'en d�eterminer la certitude. G�en�eralis�e par Weiru Liu [2] a�n de s'approcher de la th�eorie de
l'�evidence[3], le calcul d'incidence pr�esente un potentiel tr�es int�eressant. Apr�es avoir pr�esent�e
les grandes lignes de cette th�eorie, nous pr�esentons quelques modi�cations qui en am�eliorent les
performances.

26.2 Approches num�eriques et symboliques

Approches num�eriques

On est port�e �a attribuer des valeurs num�eriques lors de lamod�elisation de l'information incer-
taine. L'approche num�erique est naturellement int�eressante, mais comporte un certain nombre
de d�efauts. D'abord, il est g�en�eralement di�cile de g�er er des informations qui ne sont pas
ind�ependantes avec cette approche. Aussi, les approches num�eriques ne restent pas n�ecessairement
aussi intuitives apr�es quelques combinaisons, principalement puisqu'il devient di�cile d'expliquer
�a un humain la signi�cation d'un chi�re repr�esentant une i ncertitude. La th�eorie de l'�evidence
de Dempster et Shafer est un tr�es bon exemple d'une telle approche num�erique.
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Approches symboliques

Les approches purement symboliques utilisent des informations pr�ecises pour en sortir des
conclusions pr�ecises. Un exemple bien connu d'une approche symbolique est l'alg�ebre de Boole.

Les approches symboliques sont attirantes en raison de leurrigueur logique. Ils ont la parti-
cularit�e de laisser des traces de leur raisonnement qui permettent �a un humain de comprendre
la logique derri�ere la r�eponse. La rigueur des approches purement symboliques est aussi leur
inconv�enient majeur : ils ne peuvent pas repr�esenter et raisonner lorsqu'elles sont en pr�esence
de propositions incertaines. Certains e�orts ont tout de m^eme �et�e faits pour cr�eer des syst�emes
logiques symboliques capables de r�epondre �a cette demande[4].

Approches hybrides

Les approches num�eriques et symboliques ayant chacune leurs avantages, il est normal que
l'on soit tent�e de les combiner de mani�ere �a r�ecup�erer leurs meilleures caract�eristiques. Plusieurs
m�ethodes sont utilis�ees pour combiner les deux approches[2], citons notamment la superposition
de mesures num�eriques �a des raisonnements symbolique o�udes mesures de certitude num�eriques
peuvent être calcul�ees �a partir des inf�erences, mais n'in
uencent pas le raisonnement. Le calcul
d'incidence est une technique de ce type.

26.3 Le calcul d'incidence

Alan Bundy a not�e que les limitations des m�ethodes purement num�eriques au niveau de
l'ind�ependance de l'information compliquaient la combinaison d'informations. En e�et, il est
n�ecessaire de conserver la mesure de corr�elation entre chacune des propositions du syst�eme, ce
qui est tr�es di�cile lorsque le nombre d'informations est grand. C'est pourquoi Bundy a propos�e
une solution �a base d'ensembles pour permettre de r�esoudre ce probl�eme de d�ependance, le calcul
d'incidence[1].

Weiru Liu a apport�e certaines am�eliorations[2] au calculd'incidence pour lui permettre d'abord
de combiner de l'information de la mani�ere de la combinaison de Dempster ce qui a donn�e le
calcul d'incidence g�en�eralis�e (CIG, Generalized Incidence Calculus).

Cette th�eorie est bas�e sur le concept d'univers. Posons unensemble de pointsW, chaque
point �etant un univers possible, dans lequel une proposition sera vraie ou fausse. Ces points sont
exhaustifs et disjoints. Prenons par exemple quatre univers qui repr�esentent l'univers ensoleill�e
(w1), l'univers pluvieux (w2), l'univers variable (w3) et l'univers nuageux (w4). Ces univers sont
mutuellement exclusifs puisque que sont des points distincts, totalement ind�ependants. Un ob-
servateur se retrouve dans un, et un seul des univers �a la fois. On peut ensuite attribuer �a chacun
de ces univers la probabilit�e que ce soit l'univers dans lequel on se trouve.

D�e�nition 26.1 Une th�eorie du calcul d'incidence g�en�eralis�e (Generalized Incidence Calculus
Theory, ou GICT) est une mod�elisation de l'information sous la forme d'un tuplet tel que :

< W; �; P; A ; i > (26.1)

o�u :
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{ W : L'ensemble �ni des univers possibles
{ Pour tout w 2 W , � (w) est la probabilit�e dew et � (W) = 1 , puisque� (I ) =

P
w2 I � (w)

{ P : Ensemble �ni de propositions atomiques. Ex. :f a; b; cg. Chaque proposition atomique
peut avoir l'�etat vrai, faux ou inconnu.

{ A : Sous-ensemble deL (P) sur lequel on a de l'information. vrai et faux font toujours partis
de cet ensemble. Ex. :f a; b; a_ b; a^ c;vrai; fauxg

{ i est une fonction qui fait une transformationA ! 2W . i (� ) est l'ensemble des univers dans
W pour lequel� a une valeur vraie, i.e.,i (� ) = f w 2 W j w j= � g.

L (P) et L (A ), utilis�e plus loin, n�ecessitent la d�e�nition :

D�e�nition 26.2 Langage propositionnelL (O) :
Si O est un ensemble �ni de propositions, son langage propositionnel est form�e des �el�ements
suivants :

{ vrai, faux 2 L (O)
{ si q 2 O, alors q 2 L (O)
{ si �;  2 L (O) alors : �; :  ; � ^  ; � _  ; � !  ;  ! � 2 L (O)

C'est donc dire queL (O) est ferm�e avec les op�erateurs logiques de n�egation (: ), de disjonction
(_), de conjonction (̂ ) et d'implication ( ! ).

Il est parfois n�ecessaire de transf�erer deux GICT de mani�ere �a ce qu'ils partagent le même
ensemble d'univers.

D�e�nition 26.3 Transformation des GICT :
Soient< W1; � 1; P1; A 1; i1 > et < W2; � 2; P2; A 2; i2 > , deux GICT qui peuvent être transform�ees
en :

< W3; � 3; P3; A 1; i0
1 > (26.2)

et

< W3; � 3; P3; A 2; i0
2 > (26.3)

o�u :
{ W3 = W1 
 W 2 n W0

{ W0 =
S

� ^  j= fauxi1(� ) 
 i2( )
{ i0

1(� ) = ( i1(� ) 
 W 2) n W0, lorsque� 2 A 1

{ i0
2(� ) = ( W1 
 i2(� )) n W0, lorsque� 2 A 2

{ P3 = P1 [ P 2

La nouvelle distribution de probabilit�e surW3 est donn�ee par :

� 3(hw1i ; w2j i ) =
� 1(w1i )� 2(w2j )

1 �
P

hw1m ;w2n i2W 0
� 1(w1m )� 2(w2n )

(26.4)

Une fois que l'on a deux GICT avec le même ensembleW, on peut proc�eder �a la combinaison
en tant que telle.
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Fig. 26.1: Combinaison des sources S1 et S2 en F1, puis recombinaison de S1.

R�egle de combinaison

D�e�nition 26.4 R�egle de combinaison :
Soient < W; �; P; A 1; i1 > et < W; �; P; A 2; i2 > , deux GICT avec un ensemble d'univers com-
mun. Le r�esultat de la combinaison de ces deux GICT est donn�e par :

< W n W0; � 0; P;A ; i > (26.5)

o�u :
{ W0 =

S
f i1(� ) \ i2( ) j � ^  = faux; � 2 A 1;  2 A 2g

{ A = f ' j ' = � ^  ; � 2 A 1;  2 A 2; ' 6= fauxg
{ i (' ) =

S
f i1(� ) \ i2( ) j � ^  j= '; ' 2 A ; � 2 A 1;  2 A 2; � ^  6= fauxg [ f fauxg

{ Pour tout w 2 W n W 0; � 0(w) = � (w)
1�

P
w 02W 0

� (w0)

{ i (vrai) = W n W0, i (faux) = ;

Le CIG comporte toutefois une limitation importante : elle ne peut g�erer certains cas, notam-
ment celui de la Figure 26.1. Dans ce cas, l'information provenant de la source S1 est surenforc�ee
si un con
it existe entre S1 et S2. De la même mani�ere que la th�eorie de l'�evidence ne peut com-
biner des information d�ependantes en raison de perte d'informations, le CIG ne peut combiner
le cas �enonc�e en raison d'information perdue en pr�esencede con
it.

26.4 Parall�ele avec la th�eorie de l'�evidence

Une caract�eristique importante du calcul d'incidence estl'existence de bornes inf�erieures et
sup�erieures d'incidence, analogues �a ce que l'on connâ�t dans la th�eorie de l'�evidence.

i � (� ) =
[

 2L (A )

f i ( ) j  j= � g (26.6)

i � (� ) =
\

 2L (A )

f i ( ) j � j=  g (26.7)

Il a �et�e d�emontr�e par Liu et Bundy [5] que le calcul d'inci dence g�en�eralis�e est �equivalent �a
la th�eorie de l'�evidence pour la combinaison d'informations DS-ind�ependantes. Il a d'abord �et�e
d�emontr�e que : [5]
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Th�eor�eme 1 (Repr�esentation de l'�evidence) Pour toute structure DS (� , Bel), il existe
une GICT. Pour tout sous-ensembleA de � et sa formule correspondante� A dansL (P), Bel(A)
dans la th�eorie de l'�evidence est �egale �ap� (� A ) dans la GICT.

Bel(A) = � (i � (� A )) (26.8)

Il en d�ecoule que la plausibilit�e correspond �a la probabilit�e de la borne sup�erieure de l'incidence :

Pl(A) = � (i � (� A )) (26.9)

Il est aussi prouv�e que la combinaison est �equivalente : [5]

Th�eor�eme 2 (Combinaison d'information DS-ind�ependant es) Soient (� , Bel1) et (� ,
Bel2), deux structures DS etBel1 et Bel2 sont obtenues de deux informations DS-ind�ependantes,
et que la combinaison de ceux-ci donne une structure DS (� , Bel). De plus,< W1; � 1; P� ; A 1; i1 >
et < W2; � 2; P� ; A 2; i2 > sont deux GICT produites �a partir des deux premi�eres structures DS et
que< W; �; P� ; A ; i > est la GICT combin�ee, alors (� , Bel) est �equivalente �a < W; �; P� ; A ; i > .
Cela veut donc dire que pour tout sous-ensembleA de � ,

Bel(A) = � (i � (� A )) (26.10)

26.5 Modi�cations

A�n d'enlever certaines limites au CIG, nous en red�e�nissons les concepts de mani�ere �a �eviter
la perte d'information lors des combinaisons[6]. Le principal changement apport�e se situe au
niveau du traitement des univers dans lesquels des contradictions logiques existent. Dans le
CIG, ces univers sont �elimin�es. Ici, nous ne faisons que marquer ces univers d'un drapeaux. Ce
marquage �evite la perte d'information et permet des combinaisons compl�etement symboliques.
Les op�erations num�eriques sont repouss�ees �a la toute �ndu traitement.

D�e�nition 26.5 Univers :
Situation dans laquelle on se trouve. Il y a une in�nit�e d'univers, membres de l'ensembleS. La
somme des probabilit�es de chacun des univers est unitaire.

X

w2S

Prob(w) = 1 (26.11)

D�e�nition 26.6 Contexte initial :
Un contexte initial W est l'ensemble des sous-ensembles d'une partition de l'ensemble des univers
S repr�esentant une connaissance. Chaque sous-ensemble de la partition est appel�e univers initial.

D�e�nition 26.7 Contexte combin�e :
Produit cart�esien de deux contextes, initiaux ou combin�es, tel que :

Wc = Wa � W b (26.12)

Il est �a noter que Wa � W b et Wb � W a sont �equivalents.
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Mod�elisation de l'information

Dans la prochaine d�e�nition, le texte en gras mets en �evidence les modi�cations apport�ees par
rapport au CIG.

D�e�nition 26.8 Mod�ele d'incidence (MI) :
Un mod�ele d'incidence est un tuplet tel que :

< W; W F ; � 0; P; A ; i > (26.13)

o�u :
{ W : Contexte du mod�ele. Il peut s'agir d'un contexte initial ou combin�e. Il peut contenir

des univers impossibles.
{ W F : L'ensemble des ensembles d'univers du contexte W dans lesquels des

contradictions logiques surviennent.
{ � 0 : Fonction de distribution des probabilit�es sur chacun des contextes initiaux

du mod�ele, même apr�es combinaison.
{ P : Ensemble �ni de propositions atomiques. Ex. :f a; b; cg
{ A : Sous-ensemble deL (P) sur lequel on a de l'information. vrai et faux font �egalement

partis de cet ensemble. Ex. :f a; b; a_ b; a^ c;vrai; fauxg
{ i : i (� ) est l'ensemble des univers dansW pour lequel� a une valeur vraie et auquel on a

retir�e les univers impossiblesW F , i.e., i (� ) = f w 2 W n W F j w j= � g.

La probabilit�e d'un ensemble d'univers est donn�ee par :

� (w) =

(
� \ (w) + � \ (w)�� (; )

1� � (; ) = � \ (w)
1� � (; ) 8w � W n W F

0 ailleurs
(26.14)

avec

� \ (w) =
Y

wj 2 w

� 0(wj ) (26.15)

� (; ) =
X

w2W F

� \ (w) (26.16)

Combinaison de l'information

Deux informations sous forme de MI se combinent en suivant les �etapes d�ecrites ci-apr�es.

�Etape 1 : La cr�eation d'un contexte commun.

Cette �etape optionnelle est n�ecessaire si les deux MI ont des contextesW di��erents. On doit
alors modi�er les deux MI, disons MI1 et MI 2 pour leur attribuer un nouveau contexte.

W3 = W1 � W 2 (26.17)
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Puisque les fonctionsi1 et i2 des MI font r�ef�erence respectivement �aW1 et W2, on doit �egalement
les modi�er pour qu'ils r�ef�erent au contexte W3.

i0
1(� ) = i1(� ) � W 2 (26.18)

i0
2(� ) = W1 � i2(� ) (26.19)

Les fonctions� 0 seront alors combin�ees de mani�ere �a ce que la transformation d'un univers du
contexte initial vers une probabilit�e reste la même. Celarevient �a faire une concat�enation de� 0

1

et � 0
2 en un � 0

3. L'on doit aussi ajuster les ensembles en con
itW F :

W F 0

1 = W F
1 � W 2 (26.20)

W F 0

2 = W1 � W F
2 (26.21)

�Etape 2 : D�etection des con
its.

L'ensembleW C
3 contient les univers dans lesquels des impossibilit�es logiques surviennent, c'est

�a dire � ^  j= faux. Cela revient �a v�eri�er si la proposition � ^  est validable.

W C
3 =

[

� ^  j= faux
i0
1(� ) \ i0

2( ) 8 � 2 A 1;  2 A 2 (26.22)

On forme �nalement l'ensembleW F
3 en ajoutant lesW F des pr�emisses, ce qui permet de garder

les traces des univers impossibles qui �etaient d�ej�a d�etect�es lors des combinaisons pr�ec�edentes.

W F
3 = W F 0

1 [ W F 0

2 [ W C
3 (26.23)

Si une proposition �etait impossible dans un des deux MI, elle le restera dans le MI combin�e.

�Etape 3 : Construction des nouveaux axiomes et propositions .

On construit l'ensemble des axiomesA 3 en prenant les axiomes des deux MI combin�es et en
ajoutant de nouveaux axiomes cr�e�es par la conjonction de ceux-ci. Puisque les ensemblesA 1 et
A 2 comprennent les propositions vrai et faux, l'op�eration suivante sera su�sante :

A 3 = f ' j ' = � ^  ; � 2 A 1;  2 A 2; ' 6j= fauxg [ f fauxg (26.24)

Le contenu de l'ensemble des propositionsP3 sera le r�esultat d'une simple union :

P3 = P1 [ P 2 (26.25)

�Etape 4 : Cr�eation de nouvelles fonctions d'incidence

On doit �nalement cr�eer une fonction d'incidence qui tiendra compte des nouvelles propositions
cr�e�ees grâce �a la disjonction.

i3(' ) =
[

f i0
1(� ) \ i0

2( ) j (� ^  j= ' ); � 2 A 1;  2 A 2; � ^  6j= faux g n WF
3 (26.26)

On est maintenant en mesure de former un MI3 tel que :

< W3; W F
3 ; � 0; P3; A 3; i3 > (26.27)
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26.6 Conclusion

On retrouve dans [6] une d�emontration de la capacit�e du calcul d'incidence g�en�eralis�e modi��e
(CIGM) �a g�erer le cas de la Figure 26.1. Puisqu'on peut g�erer un tel cas, le CIGM peut être
utilis�e dans la r�esolution de probl�eme de bouclage d'information, situation o�u une information
est combin�ee �a plusieurs reprises �a la suite d'�echange entre des unit�es de traitement s�epar�ees, ce
qui peut mener �a un surenforcement de l'information boucl�ee.

Une caract�eristique importante de la modi�cation apport�ee est qu'elle exclut toutes op�erations
num�eriques des combinaisons et se concentre sur les op�erations symboliques. Cela a comme
avantage de r�eduire le nombre d'op�erations �a virgule 
ottante n�ecessaires pour l'obtention des
r�esultats. De plus, le fait d'avoir des expressions symboliques permet d'e�ectuer facilement cer-
taines analyses graphiques et alg�ebriques qui sont plus coûteuses sur le plan de temps de calcul
avec l'utilisation d'un traitement num�erique. Certains outils de calculs peuvent être utilis�es,
comme le gradient, de mani�ere �a d�eterminer par exemple quelle source est la plus critique dans
une identi�cation.

Le calcul d'incidence g�en�eralis�e modi��e (CIGM) pr�ese nte beaucoup de 
exibilit�e au niveau
du type de combinaison possible. Même s'il a �et�e con�cu pour la combinaison de Dempster, il
a �et�e d�emontr�e dans [6] que de l�eg�eres modi�cations permettent de cr�eer une combinaison de
Yager[7] associative. D'autres modi�cations permettent au CIGM d'�emuler la th�eorie de Dezert-
Smarandache (DSmT)[8].
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R�esum�e { La marine Canadienne maintient une
s�erie de donn�es relative �a l'activit�e maritime. Ce
regroupement de donn�es est mieux connu sous le
nom de tableau de la situation maritime (TSM).
Sous sa pr�esente forme, le TSM permet l'ag-
glom�eration de reneseignements provenant de plu-
sieurs agences vers un seul post d'a�chage. Par
contre, ce dernier n'est dot�e que d'une capacit�e
limit�ee en se qui �a trait �a la fusion des donn�es
de surveillance, plus pr�ecis�ement : une capacit�e
limit�ee �a integrer les rensegneiments provenant
des sources divers. Cette th�ese vise �a am�eliorer
la compr�ehension de donn�es, �a l'am�elioration des
techniques de fusion de donn�es et du même fait, �a
l'am�elioration du TSM. Un fondement th�eorique
a �et�e exaustivement pr�epar�e et un scenario de
test informatis�e a �et�e con�cu pour appuyer ce
dernier. Le pr�esent corps de recherche s'attarde
�a l'�evaluation de deux types d'algorithmes a�n
d'�etablir les fondations d'un nouvel "track-to-
track" algorithme de fusion.

Abstract { The Canadian Navy maintains a pic-
ture of maritime activity known as the Recognized
Maritime Picture (RMP). As currently compiled,
it is capable of combining data from multiple agen-
cies in one display, but is limited in its ability to
e�ectively fuse surveillance data, i.e. to integrate
information coming from dissimilar sources. The
contribution of this Thesis aims at better unders-
tanding of the data to be fused and enhancement
of the data fusion techniques, hence the RMP.
An extensive theoretical background research has
been carried out and a test scenario which simu-
lates ground truth and fused sensor data has been
developed in C++. Current research involves an
evaluation of two types of tracking algorithms in
order to lay out foundations for a novel track-to
track fusion algorithm.

27.1 Introduction

As part of Canada's comprehensive surveillance and awareness of activity in the maritime
domain, the Canadian Navy maintains a picture of maritime activity known as the Recognized
Maritime Picture (RMP).

The RMP as currently complied, using Global Command and Control System-Maritime (GCCS-
M), is capable of combining data from multiple agencies in one display, but is limited in its ability
to e�ectively fuse surveillance data, i.e. to integrate information coming from dissimilar sources.
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The information sources may include High Frequency SurfaceWave Radar (HFSWR), detection
of ships' radars, Automated Identi�cation System (AIS), Aircraft, Uninhabited Aerial Vehicles
(UAVs) or space based sensors. Although the combined awareness provided by such a range of
information sources is potentially high, their full value cannot be realized without e�ective fusion.

In addition to the challenges described above, even existigdata in the current RMP is under
utilized due to the operator overload, inadequate fusion techniques, lack of automation, and poor
integration techniques.

The research toward this PhD Thesis involves solving the challenge of integrating new sources
which will enhance the RMP, while allowing for more e�ectiveuse of existing sources. Additio-
nally, a better understanding of the information to be fused, and the use of enhanced fusion
techniques, should allow signi�cant improvement of the RMP.

27.2 Toward the RMP Improvement

Background Research

The background research involved :

1. Studying the properties of the information sources used in compiling the RMP, namely the
HFSWR and AIS, [1, 2]. The main features of these sensors are brie
y summarized below.
HFSWR :
{ Area of coverage : 200nm � 200nm,
{ Continuous tracking,
{ Track accuracy : � 0:25nm in range, 0:25 degree in azimuth, and 0:5 knots in velocity.
AIS :
{ Data that can be transmitted : a) static, such as name, ship type, etc. (every 6 minutes

and on request), b)dynamic, such as position, course over ground, speed over ground,
etc. (at variable rate, depending on speed and course alteration), or c) voyage related,
such as ship draught, hazardous cargo type, destination andETA, etc. (6 minutes on
request and when amended)

{ Di�erent modes of tracking (autonomous and continuous, assigned or polling)
{ Track accuracy : Ship 0� 14knots-0� 86m, ship 14� 23knots-43� 71m, ship 0� 4knots

and changing course-0� 29m, ship> 23knots-35m at 23kn.

2. Studying the available information fusion techniques other than probability theory, such
as evidence theory, possibility theory and fuzzy set theory[3, 4, 5]. Special emphasis was
put on studying the quality of information and available methodologies for incorporating
uncertainty, relevance, completeness and reliability in the information fusion process. The
results are summarized in [6].

3. Investigation of the tracking algorithm currently used within GCCS-M, namely Maneuve-
ring Target Statistical Tracker (MTST) [7]. Developed in the early 1980', this tracker was
chosen as the standard tracker for at-sea targets. For the purpose of its in-depth unders-
tanding a detailed mathematical description of MTST is presented in [8].
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lon

Y=North

X=East

Ground truth:
Each segment length:  2h-6h
Total trajectory length: 6h-12h
Angle between segments: ��= 80o

V~U[10kn,20kn] per trajectory

Radar data:
Generated@times~U[5min,60min]
MajA: ~U[ 2nm-5nm]
MinA: ~U[ 1nm-2nm]
Ellipse orientation~U[0,2ð]

Ship 1
Ship 2

lat

Fig. 27.1: A snapshot of the scenario

Ongoing Research

To lay out foundations for a novel track-to-track fusion algorithm that will lead to improvement
of the RMP, an evaluation of the tracking performance of the MTST is proposed. This evaluation
includes performance comparison between the MTST and a tracking algorithm which uses a
genetic algorithm (GA) to generate the track model [9].

The performance comparison will be carried out in terms of estimation errors (e.g RMSE) and
it will be based on a developed scenario. The scenario coversthe area of 200nm� 200nm. It
includes simulated ground truth and fused sensor data. The simulated ground truth allows for as
many ships present in the surveillance area as determined byinput. The software development
was done using C++. A snapshot of the scenario is provided in the Figure 27.1.

Tracking Algorithms

MTST
The MTST uses integrated Ornstein-Uhlenbeck (IOU) and random walk (RW) stochastic pro-
cesses to describe the system motion model.

The formulation of the IOU model used by MTST is given in termsof state vector components :

dx(t) = u(t)dt (27.1)

dy(t) = v(t)dt (27.2)

du(t) = � �u (t) + �dW (t) (27.3)

dv(t) = � �v (t) + �dW (t) (27.4)

wherex(t) is x-coordinate,y(t) is y-coordinate,u(t) and v(t) are the x and y-components of the
velocity of the process, respectively, anddW(t) represents random disturbances described by a
white noise (Wiener di�erential) process, with scale parameter � > 0.
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The MTST approach involves using RW model as a means to relatethe IOU model (via its
parameters) to RW parameters. The RW model is de�ned by

E[R2
t ] =

2V 2

� 2
(e� �t � 1 + �t ) (27.5)

R2
t = x2

t + y2
t (27.6)

whereV is a constant speed, and all times-on-leg are chosen independently from an exponential
distribution with mean value 1=� . Then, the IOU model can be expressed in terms of RW
parameters as :

E[x(t)] = 0 (27.7)

E[y(t)] = 0 (27.8)

var[x(t)] = E[x(t)2] =
V 2

� 2
(e� �t � 1 + �t ) (27.9)

var[y(t)] = E[y(t)2] =
V 2

� 2
(e� �t � 1 + �t ) (27.10)

cov[x(t); y(t)] = 0 (27.11)

Detailed mathematical description of calculating the track parameters can be found in [7, 8].

GA-based
The GA-based tracking algorithm under investigation is a hybrid optimization algorithm based
on GA and simulated annealing algorithm (SAA). In [9] is usedas a batch type of algorithm.
Di�erent states of the track are represented by chromosomeswhich are made up from contacts
ordered in time. Each gene represents a contact and has two possible values, 0 or 1. Value 1
always represents the beginning of a segment or end of a track. The track is assumed to be
consisted of up to three linear segments. The initial state of population is randomly generated,
one segment having at least four contacts.

The cost (�tness) function to minimize is given by

COST =
nsX

s=1

(
� 2

�
)s (27.12)

where

� 2

�
=

1
2n � 4

X

q= x;y

nX

i =1

� qi � (� q + � qt i )
� qi

� 2
(27.13)

and, � is the number of degrees of freedom,ns is the number of segments,n is the number of
contacts in segment,qi is x or y axis, � q and � q are the track parameters calculated analytically,
and � qi are the values of maximum error projections.

The generation with a lowest cost is selected to form a track.The algorithm ends when the
state with the lower cost is same for ten generations in a row.This algorithm needs to be re�ned
in terms of accounting for correlated and heteroscedastic measurements.
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27.3 Summary and Future Research

The RMP needs to be improved in terms of dissimilar data fusion. The �rst proposed step
toward its improvement is the evaluation of the MTST, which is currently used in compiling the
RMP. The evaluation will include performance comparison with a GA-based tracking algorithm,
which is proved to be very successful in ship tracking [9], using a C++ developed designated
scenario and Monte-Carlo simulations. The evaluation willallow to choose better performing
tracking algorithm, to improve its shortcomings by taking into account the nature of dissimilar
data, and hence lay ot foundations for improved track-to track fusion.
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R�esum�e { Ce sommaire pr�esente l'�etat d'avan-
cement des travaux de conception et r�ealisation
de composants microruban pour utilisation en
bande EHF (36 GHz) et fonctionnant sur une lar-
geur de bande d'au moins 400 MHz. Les �el�ements
pr�esent�es sont un coupleur hybride, un coupleur
0 dB, une interconnexion verticale �a couplage
�electromagn�etique, une matrice de Butler 8 �
8 et un dipôle planaire �a BALUN int�egr�e. Les
r�ef�erences aux publications d�etaillant explicite-
ment les �etapes de conception, simulations et les
mesures sont donn�ees.

Abstract { This paper summarizes design as
well as measurements results of microstrip compo-
nents operating over a bandwidth of at least 400
MHz at EHF band (36 GHz). The devices descri-
bed are a quadrature hybrid, a 0 dB coupler, a ver-
tical interconnection using electromagnetic cou-
pling, an 8� 8 Butler matrix, and a printed dipole
with integrated BALUN. References to the com-
plete design, simulations, and measurement details
are also provided.

28.1 Introduction

D
epuis la parution du dernier rapport annuel du LRTS, plusieurs travaux ont eu lieu en
�electronique micro-ondes au laboratoire a�n entre autresde r�ealiser une antenne r�eseau �a fais-

ceaux multiples en bande EHF (Extremely High Frequency), bande pour laquelle les fr�equences
exc�edent 30 GHz. A�n d'obtenir une telle r�ealisation (voir �gure 28.2), une multitude de compo-
sants s'av�erent n�ecessaires et les r�esultats des derni�eres conceptions sont ici pr�esent�es en condens�e.
Dans un premier temps, il sera question de dispositifs micro-ondes dont un coupleur hybride,
un coupleur 0 dB, une interconnexion verticale �a couplage �electromagn�etique. Ensuite, un dipôle
planaire �a BALUN int�egr�e et une matrice de Butler 8 � 8 utilisant ces composants seront pr�esent�es.
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28.2 S�election du substrat

Les divers dispositifs microruban dont il est question ici ont �et�e con�cus et r�ealis�es sur un
assemblage de lignes microruban �a couches doubles illustr�e �a la �gure 28.1. Le substrat utilis�e est
le RT/Duroid 5880 du fabricant Rogers d'une �epaisseur de 0.254 mm. Celui-ci a �et�e s�electionn�e
parce qu'il a une permittivit�e faible ( � r = 2:2), ce qui favorise le rayonnement des antennes, et
aussi pour ses faibles pertes di�electriques (tan� = 0:0009) qui font en sorte que l'e�cacit�e du
circuit est meilleure. Les couches m�etalliques (Cond, Cond2 et Slot/Gnd) sont en cuivre d'une
�epaisseur de 35� m et comme on peut le voir sur la �gure, les lignes microruban sup�erieures et
inf�erieures partagent le même plan de masse. La fabrication du circuit imprim�e a �et�e faite selon le
proc�ed�e photo lithographique classique et l'assemblagemulticouche repose sur un �lm de liaison
Rogers RO3001 press�e �a chaud.

RT/Duroid 5880

RT/Duroid 5880

Structure microruban supérieure

Structure microruban inférieure

Couche Cond

Couche Cond2

Couches Slot/Gnd

Film de liaison R03001

Fig. 28.1: Structure microruban �a couches doubles utilis�ee pour la r�ealisation des composants.

��
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��
��
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��

� ���������	
���
�

���	�����

Fig. 28.2: Sch�ema d'une antenne r�eseau lin�eaire �a espacement constant reli�ee �a une matrice de
Butler 8 � 8.
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28.3 Coupleur hybride

La �gure 28.3 montre le coupleur hybride �a branches tel qu'il a �et�e r�ealis�e pour utilisation �a
36 GHz. Son fonctionnement est tel que si on applique un signal �a un de ses acc�es, on retrouve
le même signal r�eparti entre les acc�es du côt�e oppos�e,l'acc�es le plus �eloign�e accusant un retard
de 90 degr�es sur celui le plus rapproch�e. Par exemple, si onapplique un signal �a l'acc�es 1, le
signal �a l'acc�es 2 est celui en phase (I) tandis que celui del'acc�es 3 est en quadrature (Q) et donc
d�ephas�e de 90 degr�es par rapport au signal de l'acc�es 2 c'est-�a-dire

\ I � \ Q =
�
2

+ bp; (28.1)

o�u bp est la balance de phase. Le ratio des puissances de sortie estla balance de gainbg :
�
�
�
�
Q
I

�
�
�
�

2

= bg: (28.2)

Id�ealement, bp = 0 et bg = 1, ce qui est tr�es di�cile �a atteindre exp�erimentalemen t. Puisqu'une
partie du signal appliqu�e �a l'entr�ee est dissip�ee, des pertes d'insertion sont en jeu et nous pouvons
les calculer comme suit :

IL = � 10 log
�
jI j2 + jQj2

�
dB: (28.3)

L'isolation entre les acc�es adjacents du coupleur est 1=� et � est le coe�cient de r�e
exion aux
4 acc�es. En th�eorie l'isolation est in�nie (� = 0) et l'adaptation est parfaite (� = 0). L'analyse
approfondie ainsi que les d�etails de conception de ce coupleur sont donn�es en [1] et en [2] respec-
tivement. On retrouve au tableau 28.1 un sommaire des principales caract�eristiques mesur�ees de
ce coupleur.

P1

P4 P3

P2

(a) Repr�esentation

1.575
1.

61
30.

23
9

P1

P4

P2

P3

0.239

0.
39

1

(b) Conception microruban

Fig. 28.3: Coupleur hybride tel que r�ealis�e (dimensions en mm).

28.4 Coupleur 0 dB

Lors de la fabrication d'un circuit imprim�e, lorsque vient le temps croiser deux lignes sans qu'il
y ait de transmission de signal entre les deux parcours, une des deux traces est pass�ee sur une
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autre couche �a l'endroit o�u se fait le croisement et le tourest jou�e. �A plus hautes fr�equences,
la transition d'une couche �a l'autre se fait au d�etriment des pertes d'insertion et la n�ecessit�e
d'avoir une couche suppl�ementaire complique consid�erablement la conception. Le coupleur 0 dB
apparâ�t donc comme une solution fort �a propos puisqu'il permet de faire ce croisement sur une
seule couche. La �gure 28.4 montre un coupleur 0 dB �a branches et son mod�ele �equivalent. La

P1

P4

P2

P3

(a) Repr�esentation

P1

P4

P2

P3

0.239 0.239

0.239
1.101

0.
23

9

2.
21

(b) Conception microruban

Fig. 28.4: Coupleur 0 dB tel que r�ealis�e (dimensions en mm).

transition d'un signal de l'acc�es 1 �a l'acc�es 3 ainsi que de l'acc�es 2 �a l'acc�es 4 devrait se faire de
fa�con compl�etement ind�ependante lorsque l'isolation est tr�es �elev�ee. De plus, les pertes que subit
le signal devraient être minimales, ce qui peut di�cilement être atteint avec le type de structure
dont il est question ici.

Le tableau 28.1 regroupe les principaux param�etres obtenus exp�erimentalement. Comme on
peut le constater �a l'inspection de ce dernier, les pertes d'insertion sont minimes et l'isolation est
relativement bonne, ce qui nous permet d'a�rmer qu'e�ectivement les 2 parcours sont d�ecoupl�es.

28.5 Interconnexion verticale �a couplage �electromagn�e tique

Le passage des signaux d'une couche �a l'autre d'un circuit imprim�e se fait g�en�eralement �a
l'aide de vias. Ce type de branchement introduit une discontinuit�e du signal qui a des e�ets
non n�egligeables surtout lorsque les fr�equences en jeu sont �elev�ees. L'introduction de vias dans
la fabrication d'un circuit introduit une �etape suppl�ementaire faisant du même coût grimper les
coûts. De plus, les tol�erances m�ecaniques du proc�ed�e de fabrication font en sorte que la r�ep�etivit�e
de la transition peut varier d'un item �a l'autre. A�n de cont ourner les e�ets ind�esirables des vias,
un branchement par couplage �electromagn�etique a �et�e con�cu et r�ealis�e. La �gure 28.5 montre
le principe qui repose sur une ouverture rectangulaire pratiqu�ee dans le plan de masse a�n
d'acheminer l'�energie d'une couche �a l'autre.

La mod�elisation d'une telle structure doit in�evitablement passer par les m�ethodes num�eriques
telles que la m�ethode des moments pour bien caract�eriser l'interaction entre les couches. En ce
qui concerne le coe�cient de transmissions21 = s12, les simulations se sont r�ev�el�ees assez �d�eles
aux r�esultats des mesures pour la plage de fr�equences comprise entre 35.8 et 36.2 GHz (voir
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er1

er2

Couche Cond

Couche Cond2

Couche Slot/Gnd

Fig. 28.5: Interconnexion verticale �a couplage �electromagn�etique.

�gure 28.6). Il faut cependant noter qu'un d�ephasage suppl�ementaire d'environ seize degr�es a
�et�e obtenu exp�erimentalement, ce qui n'est pas surprenant compte tenu de toutes les sources
d'erreur possibles. Parmi celles-ci, on peut d�enombrer lavariabilit�e de l'assemblage multicouche
et la surexposition du cuivre faisant en sorte que les dimensions du circuit tel qu'il a �et�e fabriqu�e
di��erent de leur valeur originale.
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Fig. 28.6: Coe�cient de transmission simul�e et mesur�e de l'interconnexion verticale.

28.6 Dipôle planaire �a BALUN int�egr�e

Ce type d'antenne [3] est fort int�eressant, car il a un rayonnement longitudinal (r�eponse maxi-
male dans le plan du circuit imprim�e) et aussi une largeur debande relativement grande. La
�gure 28.7 montre la topologie du circuit et donne ses principales dimensions. Les d�etails de
conception ainsi que les mesures de cet �el�ement rayonnantsont donn�es dans [4].

�A l'inspection des diagrammes de rayonnement reproduits ici �a la �gure 28.8, on peut remar-
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quer une bonne correspondance entre ceux obtenus des simulations par la m�ethode FDTD et ceux
mesur�es. Le diagramme obtenu dans le plan E est un peu plus �etroit que lors des simulations.
Toujours dans le même plan, on peut aussi percevoir un a�aiblissement de la r�eponse pour les
angles autour de -65� qui est caus�e par une interf�erence destructive provenantdu BALUN.
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���
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����
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Fig. 28.7: Dipôle planaire �a BALUN int�egr�e tel que r�ealis�e (dimensions en mm).

28.7 Matrice de Butler 8 � 8

Pour couronner cette �etape de r�ealisation de composants microruban, une matrice de Butler
8 � 8 [5] a �et�e r�ealis�ee �a l'aide des composants d�ecrits pr�ec�edemment. La �gure 28.2 montre
le circuit n�ecessaire a�n de r�ealiser ce r�eseau de formation de faisceaux. Comme on peut le
voir sur cette �gure, 16 croisements de lignes sont n�ecessaires et plusieurs composants doivent
coexister sur un même circuit imprim�e. Une des solutions employ�ees a�n de minimiser le nombre
de croisement et aussi de diminuer la densit�e des composants a �et�e de r�epartir le circuit sur
2 couches. Le passage d'une couche �a l'autre se fait par le biais de l'interconnexion verticale
�a couplage �electromagn�etique d�ecrite pr�ec�edemment. Les croisements restants se font �a l'aide
du coupleur 0 dB aussi d�ecrit plus tôt. En�n, les divers d�ephasages sont r�ealis�es �a l'aide de
longueurs �xes de lignes de microruban calcul�ees a�n de faire en sorte que le d�elai introduit �a 36
GHz corresponde au d�ephasage voulu.

La matrice a d'abord �et�e test�ee isol�ement �a l'aide de l' analyseur de r�eseaux HP 8722ES du
laboratoire. �A partir de la matrice de di�usion ainsi obtenue, le facteur de r�eseau a �et�e calcul�e et
les principaux param�etres (gain, direction du faisceau, niveau des lobes secondaires) de chacun
des faisceaux ont �et�e extraits. Cette même matrice de Butler a aussi �et�e r�ealis�ee et int�egr�ee �a un
r�eseau lin�eaire de dipôles tels que con�cus pr�ec�edemment. Les diagrammes de rayonnement ont
�et�e mesur�es en chambre an�echo•�que et de ces derniers les principaux param�etres ont �et�e obtenus.
Encore une fois, les d�etails de la conception et les r�esultats sont rapport�es en d�etail dans [2, 4].
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Fig. 28.8: Diagrammes de rayonnement du dipôle planaire �a BALUN int�egr�e �a 36 GHz.

Fig. 28.9: Matrice de Butler 8� 8 telle que r�ealis�ee et assembl�ee sur un support d'aluminium.
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Description Param�etre Valeur Unit�e

Coupleur hybride
Isolation min. 1=� 10.7 dB
Pertes d'insertion max. IL 0.8 dB
Balance de phase jbpj < 2:3 �
Balance de gain bg < 1:1 dB

Coupleur 0 dB
Isolation min. s21; s43 18 dB
Pertes d'insertion max. s31; s42 0.6 dB

Interconnexion verticale
Pertes d'insertion max. s21 0.75 dB

Dipôle planaire �a BALUN int�egr�e
Gain 6.1 dBi
Largeur de bande (TOS< 2) 6.3 GHz

Tab. 28.1: Performance mesur�ee pour les composants microruban(35.8 GHz� f � 36.2 GHz).

28.8 Conclusion

La r�ealisation d'une antenne �a faisceaux multiples en bande EHF utilisant les lignes microruban
a �et�e d�emontr�ee et nous a permis du même coup de mettre enpratique des concepts novateurs
tels que l'interconnexion verticale �a couplage �electromagn�etique. Les tol�erances de fabrication
du circuit imprim�e ont fait en sorte que les mesures ont parfois �et�e d�evi�ees des pr�edictions mais
le fonctionnement g�en�eral a �et�e d�emontr�e avec succ�es. Une analyse de sensibilit�e s'impose pour
mieux comprendre l'e�et des multiples erreurs de fabrication : nous y travaillons pr�esentement
et les r�esultats seront rapport�es sous peu.

Bibliographie

[1] D. M. Pozar, Microwave engineering. Wiley, 2nd ed., 1998.
[2] J.-S. N�eron and G.-Y. Delisle, \Microstrip EHF Butler M atrix Design and Realization,"ETRI

Journal, vol. 27, pp. 788{797, Dec. 2005.
[3] B. Edward and D. Rees, \A broadband printed dipole with integrated balun," Microwave

Journal, vol. 30, pp. 339{344, May 1987.
[4] J.-S. N�eron and G.-Y. Delisle, \Multiple Beam Array Realization at EHF Band," in 13 th In-

ternational Conference on Telecommunications Proceedings, (Funchal, Madeira Island, Por-
tugal), May 2006.

[5] J. L. Butler, \Digital, matrix and intermediate-frequency scanning," inMicrowave Scanning
antennas(R. Hansen, ed.), vol. 3, ch. 3, pp. 217{288, New York : Academic press, 1966.

Rapport Annuel d'Activit�es - Laboratoire de Radiocommuni cations et de Traitement du Signal



Calibrage des r�eseaux d'antennes par
r�eseaux de neurones arti�ciels

Hugo Bertrand , �Etudiant au doctorat

Dominic Grenier , Directeur de recherche

S�ebastien Roy , Codirecteur de recherche

R�esum�e { Nous pr�esentons les travaux de re-
cherche portant sur le calibrage des r�eseaux d'an-
tennes par le biais de r�eseaux de neurones ar-
ti�ciels. Il est bien connu que pour e�ectuer de
l'estimation de direction d'arriv�ee (DOA) avec
pr�ecision en utilisant des algorithmes tel MUSIC
(MUltiple SIgnals Classi�cation), les donn�ees d'un
r�eseau d'antennes doivent être calibr�ees a�n de
respecter le mod�ele th�eorique sur lequel repose
ces algorihtmes de DOA. Nous pr�esentons ici des
mesures exp�erimentales obtenues avec un r�eseau
d'antennes lin�eaire et nous proposons une nou-
velle technique de calibrage bas�ee sur les r�eseaux
de neurones arti�ciels entrâ�n�es �a partir des vec-
teurs directifs exp�erimentaux et th�eoriques. Dasn
ce contexte, la performance d'un type de r�eseaux
de neurones - r�eseau de neurones lin�eaire adaptatif
- est �evalu�ee. Puis, cette perfomance est compar�ee
�a une autre m�ethode de calibrage, d�emontrant
ainsi que la technique propos�ee fonctionne bien
tout en �etant simple �a implanter.

Abstract { We present the research works ba-
sed on the antenna array calibration topic by using
arti�cial neural networks. It is well known that to
perform accurate Direction of Arrival (DOA) es-
timation using algorithms like MUSIC (MUltiple
SIgnals Classi�cation), antenna array data must
be calibrated to match the theoretical model upon
wich DOA algorithms are based. This paper pre-
sents experimental measurements obtained with a
linear antenna array and proposes a novel calibra-
tion technique based on arti�cial neural networks
trained with experimental and theoretical stee-
ring vectors. In this context, the performance of
a type of neural network - ADAptive LInear Neu-
ron (ADALINE) network - is assessed and then
compared with another calibration technique, thus
demonstrating that the proposed technique works
well while being very simple to implement.

29.1 Introduction

D
epuis les deux derni�eres d�ecennies, nous avonc connu une incroyable explosion de la demande
pour les syst�emes de t�el�ecommunications sans �l caus�eepar une augmentation du nombre

d'utilisateurs ainsi que de la largeur de bande utilis�ee par chacun d'eux. Cela engendre aujourd'hui
des probl�emes d'e�cacit�e spectrale et de capacit�e qui limitent grandement la continuit�e de cette
croissance. Il est g�en�eralement admis que les solutions �a ces probl�emes r�esident dans les techniques
de traitement spatio-temporel qui impliquent l'utilisation de r�eseaux d'antennes �a une ou aux
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deux extr�emit�e du lien sans �l.
Les travaux pr�esent�es utilisent principalement deux classes d'algorithmes de traitement spatio-

temporel : la formation de voies (beamforming) et l'estimation de directions d'arriv�ee (DOA).
Même si l'utilisation commune de ces algorithmes a d�emontr�e son potentiel pour r�egler le
probl�eme de capacit�e th�eoriquement (l'estimation de DOA dans la liaison montante peut être
utlis�ee pour e�ectuer de la formation de voies pr�ecise dans la liaison descendante permettant
une r�eutilisation de la fr�equence porteuse par discimination spatiale [1]), les r�ealisations pra-
tiques ne sont malheureusement pas aussi simples �a cause ducomportement non id�eal du r�eseau
d'antennes. Cette disparit�e entre le mod�ele th�eorique et les mesures exp�erimentales provient de
plusieurs causes. Premi�erement, le d�ebalancement de gain et de phase entre les parties en phase
(I) et en quadrature (Q) de chaque antenne et les erreurs CC del'�electronique des sous-syst�emes
I/Q engendrent une divergence par rapport au mod�ele statistique du signal sur lequel repose les
algorithmes de traitement [2, 3]. En e�et, ces algorithmes sont construits en fonction de di��erentes
hypoth�eses, telles que les propri�et�es id�eales de variables al�eatoires gaussiennes complexes [4]. Une
autre di��erence entre la th�eorie et la pratique est due auxerreurs de gain et de phase entre les
canaux, i.e. les variations entre les sous-syst�emes associ�es �a chacune des antennes du r�eseau. La
troisi�eme source d'erreur provient des e�ets du couplage mutuel entre les antennes, tandis que la
quatri�eme source est l'incertitude sur la position exactedes antennes l'une par rapport �a l'autre.
Finalement, la dispersion caus�ee par la structure de l'antenne et les objets environnants constitue
la cinqui�eme souce d'erreur.

Toutes ces perturbations ont pour e�et d'a�ecter la structure sp�eci�que de la matrice de
covariance des donn�ees. De plus, les vecteurs de balayage th�eoriques peuvent se retrouver �a
l'ext�erieur du sous-espace signal exp�erimental. Ces e�ets impliquent une mauvaise performance
des algorithmes de traitement du signal [5].
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Fig. 29.1: Une repr�esentation sch�ematique d'un r�eseau d'antennes performant de l'estimation de
DOA

La solution �a tous ces probl�emes est une certaine proc�edure de calibrage des donn�ees a�n
qu'elles respectent le mod�ele th�eorique ou encore, de fa�con �equivalente, le calibrage de l'ensemble
des vecteurs directifs exp�erimentaux a�n qu'ils respectent celui form�e par les vecteurs de balayage
th�eoriques. La Figure 29.1 montre une repr�esentation sch�ematique d'un r�eseau d'antennes utilis�e
pour e�ectuer de l'estimation de DOA pourM sources.

On retrouve dans la litt�erature plusieurs contributions �a propos du calibrage des r�eseaux
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d'antennes. La majorit�e sont seulement bas�ees sur des simulations, qui ne peuvent �a elles seules
tracer un portrait complet de cette probl�ematique essentiellement exp�erimentale. Ces travaux
peuvent être collectivement regroup�es en trois approches. Premi�erement, certains auteurs [6]
tentent de contourner le probl�eme de calibrage en construisant une nouvelle matrice de covariance
poss�edant une structure Toeplitz. La seconde classe est celle appel�ee auto calibrage, car elle ne
n�ecessite pas la connaissance des directions des sources servant �a la proc�edure de calibrage.
Finalement, la derni�ere approche est appel�eecalibrage supervis�eet implique la connaissance
exacte de la position des sources servant au calibrage. Pourde plus amples d�etails sur chacune
de ces approches, consulter [7].

Pour notre approche du probl�eme, nous imaginons un syst�eme cellulaire avec plusieurs points
d'acc�es/stations de base qui peuvent communiquer entre elles et s'�echanger une certaine s�equence
d'entrâ�nement connue qui, combin�ee �a la connaissance apriori de la position de chacune ce ces
stations, permettraient le calibrage supervis�e.Le r�eseau GSM d�ecrit dans [8] avec ses 16 stations
de base supporte davantage le concept d'entrâ�nement supervis�e.

Dans ce contexte, le concept de calibrage supervis�e a �et�einvestigu�e et on a trouv�e que les
r�eseaux de neurones arti�ciels constituent un outil algorithmique puissant pour ce type de situa-
tion. On se bornera ici �a pr�esenter les r�esultats obtenusavec un r�eseau de neurones lin�eaire d'une
seule couche, entrâ�n�e avec les vecteurs directifs exp�erimentaux et th�eoriques par un algorithme
de faible complexit�e bas�e sur l'optimisation des moindres carr�ees. Cette simplicit�e permet �a l'al-
gorithme propos�e d'̂etre un candidat id�eal pour une implantation en temps r�eel. Il est �a pr�eciser
qu'une comparaison de la performance de di��erents types der�eseaux de neurones a �et�e e�ectu�ee
dans [9].

29.2 Le mod�ele du r�eseau d'antennes

Dans le cas id�eal, la sortie du r�eseau deN antennes lin�eairement et uniform�ement espac�ees est
une matriceX compos�ee deK vecteurs gaussiens complexesxk ind�ependants et identiquement
distribu�es, de moyenne nulle et de matrice de covarianceR.
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Fig. 29.2: Un r�eseau d'antennes lin�eaire

c
 LRTS 2005-2006



184 Antennes et Radar

Chacun de ces vecteurs peut être exprim�e par

xk = [( I 1 + jQ 1) ( I 2 + jQ 2) � � � (I N + jQ N )]T

=
MX

i =1

� i (k)a(� i ) + � k ; (29.1)

o�u � i (k) sont des variables al�eatoires gaussiennes complexes de moyenne nulle et de variance� 2
i

reli�ee �a la puissance re�cue de lai ieme source,a(� i ) sont les vecteurs directifs associ�es avec lai ieme

source et� k sont des vecteurs de bruit additif gaussien de moyenne nulleet de variance� 2
� .

Le vecteur directif de lai ieme source est donn�e th�eoriquement par

a(� i ) =
1

p
N

�
1 ej ' i ej 2' i � � � ej (N � 1)' i

� T
; (29.2)

o�u ' i est le d�elai �electrique entre les signaux de chaque antenne dû �a la distance entre les antennes
d, la position de lai ieme source� i et sa longueur d'onde� i , et est exprim�e par

' i =
2�d
� i

sin(� i ): (29.3)

La matrice de donn�ees peut être exprim�ee par

X = [ x1 x2 � � � xK ] : (29.4)

Dans la situation id�eale, la matrice de covarianceR est Toeplitz hermitienne et peut être
exprim�ee par

R � XX H : (29.5)

On peut e�ectuer sa d�ecomposition propre ainsi :

R =
MX

i =1

� i v i vH
i +

NX

i = M +1

� i v i vH
i

= V s� sV H
s + � 2

� I ; (29.6)

o�u f � i g sont lesN valeurs propres en ordre d�ecroissant, associ�ees aux vecteurs propresf v i g. Les
M premiers vecteurs propres constituent le sous-espace signal et les autres forment le sous-espace
bruit.

On sait que lesM premiers vecteurs propres engendrent le même sous-espaceque lesM vecteurs
directifs a(� 1) �a a(� M ) et que les autres vecteurs propres d�e�nissent un sous-espace perpendicu-
laire aux vecteurs directifs.

Cette structure est exploit�ee par les algorithmes de DOA classiques. Par exemple, MUSIC
(MUltiple SIgnals Classi�cation) [10] est bas�e sur la distance euclidienne entre tous les vecteurs
directifs possibles et le sous-espace signal. Malheureusement, losque des donn�ees exp�erimentales
non calibr�ees sont utilis�ees avec cet algorithme, cela donne des r�esultats erron�es (comme on peut
le voir �a la Figure 29.8). Cela est dû au fait que les vecteurs directifs th�eoriques a(� i ) ne se
trouvent plus exactement dans le sous-espace signal. Ainsi, nous devons proc�eder au calibrage
des vecteurs directifs exp�erimentaux̂ae(� i ) a�n qu'ils respectent le mod�ele th�eorique sur lequel
repose les algorithmes de DOA.
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29.3 L'algorithme propos�e

L'originalit�e de l'approche propos�ee repose sur l'utilisation de r�eseaux de neurones arti�ciels
[9]. Nous avons trouv�e qu'un r�eseau de neurones lin�eaire(Figure 29.3) entrâ�n�e avecL paires de
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Fig. 29.3: Un r�eseau de neurones lin�eaire

vecteurs \entr�ee du r�eseau" et \sortie d�esir�ee" form�e s des parties r�eelles et imaginaires des vec-
teurs directifs exp�erimentaux et th�eoriques donnaient d'excellents r�esultats, même si l'algorithme
d'apprentissage est simple et que le nombre de neurones est petit. Le processus d'apprentissage
ajuste les valeurs des poids et biais du r�eseau a�n de minimiser une approximation de l'erreur
quadratique moyenne entre les vecteurs de sortie du r�eseauy(k) (acal(k)) et les vecteurs cible
t (k) (a(k)) pour les vecteurs d'entr�eep(k) ( âe(k)), i.e.

MSE = F (e) �
1
L

LX

k=1

2NX

i =1

(ei (k))2 =
1
L

LX

k=1

e(k)T e(k); (29.7)

with e(k) = t (k) � y(k). Cette indice de performanceF est de forme quadratique ce qui nous
assure de la convergence du processus d'entrâ�nement versun minimum global, ce qui est con�rm�e
par les r�esultats exp�erimentaux.

29.4 Montage et r�esultats exp�erimentaux

La Figure 29.4 pr�esente le r�eseau d'antennes exp�erimental comprenant 8 antennes cornet fonc-
tionnant dans la bande X (8-12GHz), voir [9] pour les d�etails sur les composantes. Bien que
le design de ce montage ait �et�e fait aussi rigoureusement que possible, il pr�esente toutes les
imperfections discut�ees pr�ec�edemment.

Le d�ebalancement I/Q peut être observ�e via la �gure de Lissajou (Figure 29.7), puis les varia-
tions de gain et de phase entre les antennes sont illustr�ees�a la Figure 29.5.

La Figure 29.6 montre l'impact sur les signaux de la m�ethodede calibrage propos�ee �a la section
pr�ec�edente : les variations de gain et de phase entre les antennes sont corrig�ees, mais il a �et�e
observ�e que le d�ebalancement I/Q est encore pr�esent : même apr�es le calibrage, la �gure de
Lissajou est toujours une ellipse et non un cercle.

Finalement, la Figure 29.8 montre l'impact combin�e de toutes ces perturbations sur la perfor-
mance des algorithmes de DOA en pr�esentant un pseudospectre avant et apr�es calibrage pour
une source situ�ee �a 0 degr�e.

On explique ici la proc�edure de calibrage. Des mesures ont �et�e prises avec une source en bande
X �a tous les demis degr�es sur une plage de -20 and 20 degr�es.Pour chacune de ces mesures, le
vecteur propre principal de la matrice de covariance spatial a �et�e utilis�e comme vecteur directif
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Fig. 29.4: Le r�eseau d'antennes
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Fig. 29.7: Figure de Lissajou des signaux en phase (I) et en quadrature (Q)
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Fig. 29.5: Les 8 signaux en phase non calibr�es
lorsqu'une source est situ�ee �a 0 degr�e.
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Fig. 29.6: Les 8 signaux en phase calibr�es lors-
qu'une source est situ�ee �a 0 degr�e.
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Fig. 29.8: Pseudospectre obtenu par l'algorithme MUSIC avec lesdonn�ees calibr�ees et non
calibr�ees pour une source �a 0 degr�e

exp�erimental, tandis que celui th�eorique a �et�e cr�e�e e n se basant sur la position mesur�ee (et non
estim�ee) de la source �emettrice. Cette op�eration a fourni l'ensemble d'entrâ�nement entr�ee/sortie
du r�eseau de neurones.

La Figure 29.8 pr�esente l'excellent r�esultat du calibrage pour une source �a 0 degr�e en utilisant
tout l'ensemble d'entrâ�nement. On peut r�ealiser que la meilleure performance a �et�e r�ealis�ee avec
le r�eseau de neurones lin�eraire (voir [7] pour une pr�esentation de l'algorithme de comparaison
utilisant la matrice de calibrageĜ).

Pour comparer la performance de ces techniques lorsque le DOA ne fait pas partie de l'ensemble
d'entrâ�nement, nous avons calcul�e l'angle moyen� average entre le vecteur calibr�e acal et celui
th�eorique a pour di��erentes tailles L de l'ensemble d'entrâ�nement

� average =
1
L

LX

i =1

arccos

 


 aH (i )acal(i )






kaH (i )k kacal(i )k

!

: (29.8)

Ces r�esultats sont pr�esent�es �a la Figure 29.9. Nous pouvons conclure que la performance de
ces algorithmes se d�egrade �a mesure que la taille de l'ensemble d'entrâ�nement diminue (comme
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Fig. 29.9: Angle entre les vecteurs directifs calibr�es et th�eoriques pour di��erentes tailles de
l'ensemble d'entrâ�nement

c'est le cas habituellement) et que le meilleur compromis entre la performance et la facilit�e
d'implantation provient de la m�ethode bas�ee sur les r�eseaux de neurones.
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Fig. 29.10: Pseudospectre obtenu par l'algorithme MUSIC avec les donn�ees calibr�ees pour deux
sources non corr�el�ees situ�ees �a -5 and 0 degr�es

Pour d�emontrer la capacit�e de g�en�eralisation du r�eseau de neurones, il a �et�e utilis�e pour
calibrer de nouvelles mesures exp�erimentales obtenues �apartir de deux sources. Les r�esultats
d'une exp�erience typique obtenus avec des r�eseaux de neurones compar�es �a ceux provenant de la
m�ethode de la matrice de calibrageĜ sont pr�esent�es �a la Figure 29.10. La technique bas�ee sur
les r�eseaux de neurones g�en�eralise bien et donne de meilleurs r�esulats que la matriceG tout en
�etant du même ordre de complexit�e.

29.5 Conclusion

Une m�ethode originale de calibrage bas�ee sur les r�eseauxde neurones a �et�e pr�esent�ee, entrâ�n�ee
par les vecteurs directifs exp�erimentaux et th�eoriques.Nous avons trouv�e qu'un r�eseau de neu-
rones lin�eaire donne de meilleurs r�esultats - ou tr�es similaires - en moyenne que toutes les autres
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m�ethodes de calibrage tout en �etant simple d'implantation. Apr�es plusieurs essais exp�erimentaux,
il semble que cette m�ethode converge toujours vers le minimum global.
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Emploi du signal XM comme source
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R�esum�e { L'emploi du signal XM comme
source d'un syst�eme radar passif est envisag�e. Par
l'analyse de la fonction d'ambigu•�t�e du signal et
l'�elaboration d'une simulation ad�equate, le syt�eme
est �etudi�e. L'utilisation d'un proc�ed�e imitant l'al-
gorithme CLEAN est envisag�ee pour r�esoudre les
probl�emes li�es �a l'�echo noy�e dans le signal direct.

Abstract { The use of XM Radio Satellite signal
as a source by a passive radar system is considered.
By the analysis of the ambibuity function and the
development of an adequate simulation, the sytem
is studied. The use of a process imitating CLEAN
algorithm is planned to solve the problems related
to the echo drowned in direct path signal.

30.1 Introduction

L
a d�etection passive coh�erente (PCL) est �a l'origine de la derni�ere r�esurgence en date du
bistatisme dans le domaine radar. Caract�eris�e par un r�ecepteur utilisant le signal d'une

source ind�ependante (souvent destin�e �a d'autres �ns), le radar PCL re�coit, capt�es par deux
antennes di��erentes, le signal direct et l'�echo a�n d'�et ablir une coh�erence et ainsi pouvoir extraire
des informations sur la cible. Les di�cult�es de localisation du r�ecepteur, puisque aucun signal
n'est �emis �a partir de celui-ci contrairement �a un syst�eme radar monostatique, sont un exemple
d'avantages qu'o�re un tel syst�eme. Comme source non-coop�erative pour un syst�eme radar passif
(une source dont la fonction n'est pas la d�etection mais dont l'emploi peut y être d�edi�e), le syst�eme
satellite radio num�erique de XM est un candidat int�eressant. Sa couverture, par ses deux satellites
g�eostationnaires o�re une puissance au sol sup�erieure �acelle que pourrait o�rir, par exemple, le
syst�eme GPS ou GLONASS [1].

Pour cette �etude, on e�ectue d'abord, par sa fonction d'ambigu•�t�e, l'analyse du signal satellite
de radio num�erique XM et de son potentiel de d�etection. Parla suite, on expose les d�etails visant
�a �elaborer une simulation viable et on sugg�ere une m�ethode permettant d'extraire l'information
contenue dans l'�echo radar d'une cible.
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30.2 Le signal XM

XM Satellite Radio Inc. est un service de radio satellite num�erique dont le signal provient
de deux satellites g�eostationnaires (Rock et Roll) couvrant les �Etats-Unis et d�ebordant aux
fronti�eres canadiennes et mexicaines. Chacun d'eux �emetun signal sur deux porteuses d'une
puissance rayonn�ee e�ective (ERP) de 68.5 dBW. Di�us�e en bande S (de 2332.5 �a 2345.0 GHz)
et modul�e en QPSK, le signal est �emis �a un taux de transmission de 3.28 Mbits/sec. Les satellites
en orbite �a 35786 km d'altitude sont respectivement positionn�es �a des longitudes de 85 et 115
degr�es Ouest [2].

30.3 La fonction d'ambiguit�e

A�n de v�eri�er la performance de ce signal, une simulation du signal XM est cod�ee et la
fonction d'ambigu•�t�e r�esultante est �etudi�ee. Le sign al XM est simul�e par une s�erie de symboles
QPSK g�en�er�es al�eatoirement puis trait�es par un �ltre � a cosinus sur�elev�e. En variant le nombre de
symboles constituant la s�equence, il est possible d'observer l'impact de la longueur de la s�equence
de coh�erence (le nombre de symbole pouvant frapper une cible sans que les points de di�usion
caract�erisant la r�e
exion sur cette même cible ne varient) sur le potentiel de d�etection du signal.
L'�echantillonnage se fait �a une fr�equence de 32 �echantillons par symbole (16 �echantillons par bit).

Les �gures 30.1 et 30.2 pr�esentent la fonction d'ambiguit�e en coupe �a� = 0 et �a f d = 0
respectivement pour 1000 et 5000 symboles de coh�erence. Comme les symboles constituant le
signal XM sont g�en�er�es al�eatoirement, quelques variations se pr�esentent d'une simulation �a l'autre
sur la fonction d'ambigu•�t�e. Une �etude par simulation montecarlo est de mise a�n de �xer des
valeurs moyennes aux caract�eristique de la fonction d'ambigu•�t�e.

Les di��erents rapports d'amplitude des lobes secondaireset des " nulls " ainsi que leur position
nous renseignent sur la capacit�e de discernement (r�esolution) que le signal o�re pour plusieurs
cibles. Ainsi, ind�ependamment de la longueur de la s�equence de coh�erence, le d�elai minimal
permettant une d�etection de deux cibles distinctes est de 1.525e-7 seconde. De plus, le domaine
fr�equentiel est in
uenc�e par la longueur de la s�equence de coh�erence. La r�esolution doppler est
donc cons�equente du nombre de symboles qui constitue la s�equence.

30.4 Probl�ematique et solution envisag�ee

Pour tout syst�eme bistatique, et tout particuli�erement l es syst�emes de d�etection passive, le
principal probl�eme, outre la puissance limit�ee des �echos �a d�etecter, est la d�etection d'�echos noy�es
dans le signal en trajet direct. Bien que le traitement spatial permet d'empêcher la pr�esence du
signal dans le lobe principal de l'antenne r�eceptrice, la pr�esence de celui-ci ne pourra être illimin�ee
dans les lobes secondaires. Il est donc essentiel de permettre une extraction de l'information
provenant de l'�echo dans le signal direct dont l'amplitudeest in�evitablement sup�erieure �a ce
même �echo.
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Fig. 30.1: Coupes de la fonction d'ambigu•�t�e
pour 1000 symboles de coh�erence
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Fig. 30.2: Coupes de la fonction d'ambigu•�t�e
pour 5000 symboles de coh�erence

Simulation

La performance du signal XM �etant fortement tributaire du nombre de symbole de coh�erence
frappant la cible, il faut savoir identi�er avec soin le comportement de la cible lorsqu'illumin�ee.
Sur ce, puisqu'il n'existe aucun mod�ele, nous devons v�eri�er l'in
uence de l'atmosph�ere sur le
comportement d'un signal satellite en bande S la traversant(les 
uctuations d'amplitude, les
variations de phase, l'att�enuation et le d�elai) ainsi que le comportement d'une cible en mode
bistatique (les variations du ou des points de di�usion en fonction du temps d'illumination).

La �gure 30.3 pr�esente le sch�ema bloc d'une simulation du cas d'une r�eception den �echos
noy�es dans le signal en trajet direct. Chaque �echos ayant un d�elai ( � cible) et un d�ecalage doppler
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Fig. 30.3: Sch�ema bloc de la simulation
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(f d cible) qui lui est propre. L'amplitude de l'�echo se d�e�nit �a par tir du ratio de la puissance de
l'�echo d'une cible (PR cible ) sur la puissance du signal en trajet direct (PD )[3] :

PR cible

PD
=

� B L

4� (RT RR )2 (30.1)

o�u RT et RR sont les distances respectives �emetteur-cible et r�ecepteur-cible, � B est la section
e�cace radar bistatique de la cible etL est la distance entre l'�emetteur et le r�ecepteur.

M�ethode envisag�ee

Pour le r�ecepteur, on tente d'appliquer un principe d'extraction de l'�echo similaire �a l'algo-
rithme CLEAN [4] utilis�e en astronomie. Puisqu'au r�ecepteur le message en trajet direct est
connu, il est possible de reconstituer parfaitement ce signal et de le soustraire au signal re�cu.
Id�ealement, il ne devrait avoir que l'�echo et le bruit r�esultant de ce traitement. La d�etection est
ensuite e�ectu�ee en utilisant un traitement temps-fr�equence par des �ltres adapt�ees.

Le principal obstacle pour cette m�ethode est l'�evaluation ad�equate de l'amplitude du signal �a
soustraire �a la s�equence principale. La soustraction d'un �echo d'amplitude sur�evalu�ee contribuera
�a d�enaturer la s�equence principale tandis que la soustraction d'un �echo d'amplitude sous-�evalu�ee
entrainera l'ajout de bruit dans le signal. La n�ecessit�e d'extraire justement les informations reli�ees
au signal direct ainsi qu'�a une certaine cible (dans l'optique d'appliquer cette m�ethode dans le
but de di��erentier plusieurs cibles pr�esentes dans la même s�equence re�cue) est vitale.

30.5 Conclusion

La d�etection radar passive par l'emploi du signal satellitaire XM est �etudi�ee. La fonction
d'ambigu•�t�e permet d'analyser les caract�eristiques propres au signal et de v�eri�er son potentiel
quant �a son emploi comme source d'un syst�eme radar passif.Par contre, les di�cult�es inh�erentes
�a un tel proc�ed�e sont importantes. Outre la puissance re�cue, l'action interf�erente du signal direct
sur la r�eception de l'�echo radar, source de l'information�a obtenir, limite le potentiel de d�etection
d'un tel syst�eme. L'emploi d'un traitement, similaire �a C LEAN pour permettre l'extraction de ou
des �echos pr�esents dans le signal re�cu, permmetra d'obtenir l'information menant �a la d�etection.
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R�esum�e { Dans un contexte d'�etude d'algo-
rithme de traitement radar, la section e�cace ra-
dar (SER) est souvent requise pour simuler le si-
gnal re�cu �a l'antenne. �A haute fr�equence, cette
SER peut être avantageusement calcul�ee �a par-
tir d'une cible repr�esent�ee par un ensemble de
facettes. L'objectif de ce travail a �et�e d'investi-
guer trois m�ethodes analytiques pour mod�eliser la
SER des facettes d'une cible a�n d'obtenir une
SER globale pr�ecise pour la simulation d'un ra-
dar se d�epla�cant vers une cible. Les m�ethodes de
mod�elisation �etudi�ees ont utilis�e l'optique phy-
sique (OP), l'optique physique modi��ee pour le
champ proche et la th�eorie physique de di�raction
(TPD) modi��ee avec le concept de la m�ethode des
courants �equivalents (MCE). Les m�ethodes ont �et�e
valid�ees avec des cas simples. La m�ethode bas�ee
sur l'OP modi��ee pour le champ proche a donn�e
le meilleur rapport pr�ecision / vitesse de calcul.

Abstract { Within the framework of radar pro-
cessing studies, the radar cross section (RCS) is
often required to simulate the signal received at
an antenna. At high frequency, this RCS can be
advantageously computed from a target modeled
as a set of facets. The aim of this work was to in-
vestigate three analytic methods to model facets
RCS of a target to obtain accurate global RCS va-
lues for the simulation of a radar moving toward
a target. The studied analytic methods used the
physical optics (PO), a re�ned physical optics for-
mulation adapted to near �eld and the physical
theory of di�raction modi�ed with the concept of
the equivalent current method (PTDECM). These
methods were validated with some simple cases.
The near-�eld re�ned PO approach gave the best
ratio accuracy / computer e�ciency.

31.1 Introduction

D
ans un contexte d'engagement terminal missile-cible, on a besoin de trouver la position,
l'orientation et la dimension d'une cible a�n de mieux pr�edire la g�eom�etrie terminale de

rencontre. Une approche possible pour trouver ces param�etres est l'utilisation de techniques
d'imagerie ISAR �a haute r�esolution. L'�evaluation de ces techniques d'imagerie requiert des si-
gnatures radar tr�es r�ealistes et celles-ci peuvent êtresimul�ees par ordinateur.

Pour simuler des signatures r�ealistes, on a besoin de la section e�cace radar (SER) pr�ecise de
la cible pour une g�eom�etrie donn�ee. �A haute fr�equence, cette SER peut être avantageusement
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calcul�ee �a partir d'une cible repr�esent�ee par un ensemble de facettes. L'objectif de ce travail
est d'investiguer trois m�ethodes analytiques pour mod�eliser la SER des facettes d'une cible a�n
d'obtenir une SER globale pr�ecise pour la simulation d'un radar se d�epla�cant vers une cible.

Dans ce chapitre, on pr�esente une br�eve description des m�ethodes analytiques utilis�ees pour
mod�eliser la SER des facettes. Ensuite, on pr�esente quelques r�esultats obtenues et �nalement, on
donne l'orientation des travaux futurs.

31.2 M�ethodes de calcul de SER

La SER d'un objet est d�e�nie par l'�equation suivante :

� = 4 �r 2 jEsj
2

jE i j
2

o�u r est la distance radar-cible,Es est le champ rayonn�e etE i est le champ incident. Le calcul
de la SER est en fait un calcul deEs car toutes les autres variables sont connues. Cette section
donne l'id�ee principale pour le calcul deEs selon les divers th�eories.

Optique physique

Le champ rayonn�eEs par une facette peut être calcul�e �a partir de la densit�e de courant circulant
sur la surface de la facette. Selon la th�eorie de l'optique physique, cette densit�e de courantJ est
simplement proportionnel �a l'intensit�e du champ magn�etique incident H i illuminant directement
la facette [2]. Math�ematiquement, on a donc :

J =
�

2n̂ � H i pour la surface illumin�ee
0 pour la surface ombrag�ee

Ces courants sont suppos�es uniformes sur la surface de la facette et dans le cas d'une sur-
face polygonale plane, le champ rayonn�e peut être calcul�e sans l'utilisation d'int�egration. Cette
technique est tr�es rapide.

Optique physique modi��ee pour le champ proche

Lorsque l'on calcule le champ rayonn�eEs sur une facette avec l'optique physique, il faut �evaluer
la fonction de Green d�e�nie par e� jk j r � r 0j

jr � r 0j . Cette fonction d�epend principalement de la distance
entre la facette et le point d'observation (jr � r 0j) (�g. 31.1).

Dans le champ lointain, cette distance est approxim�ee par :

jr � r 0j � r � r 0 � k̂s

et cette approximation devient impr�ecise �a mesure que l'on se rapproche de la cible. La m�ethode
impl�ement�ee a pour objectif de conserver une estimation pr�ecise de la distance facette - point
d'observation lorsque le point d'observation (le radar) serapproche de la cible [3]. La nouvelle
formulation de la fonction de Green permet aussi l'utilisation d'une solution e�cace pour r�esoudre
l'int�egrale de surface dans le calcul du champ rayonn�e.

Rapport Annuel d'Activit�es - Laboratoire de Radiocommuni cations et de Traitement du Signal



Fr�ed�eric Côt �e et al. 197

Fig. 31.1: Distance facette - point d'observation

Th�eorie physique de la di�raction

Avec la TPD, le champ rayonn�e total ET est construit en additionnant un champ rayonn�e
de frangeE f r au champ rayonn�e donn�e par l'optique physiqueEP O. Ce champ de frange est
d�etermin�e �a partir de courants �electriques et magn�eti ques �ctifs ou �equivalents circulant le long
des arêtes de la cible.

ET = E f r + EP O

Le champ de frange ou de di�raction est calcul�e en utilisantla m�ethode des courants �equivalents.
On utilise la d�e�nition des courants �equivalents propos�es par Knott et Senior [1] et dans cette
d�e�nition de courants, on utilise les coe�cients de la th�e orie physique de di�raction [4]. De cette
fa�con, le champ di�ract�e par les arêtes sont compatiblesavec l'approche de l'optique physique.

31.3 Exemples de SER obtenue

Deux exemples de r�esultats sont montr�es pour une plaque etun radar qui se d�eplace vers un
cylindre.

La �gure 31.2 illustre la SER obtenue pour une plaque de 3� � 3� . Ces SER sont compar�ees
�a une SER obtenues avec la m�ethode des moments. De plus, lesr�esultats donn�ees par l'OP et la
PTD sont similaires aux courbes donn�ees dans Knott [2].

La g�eom�etrie de simulation de la SER sur une trajectoire est illustr�ee �a la �gure 31.3 dans le
cas o�u la cible est un cylindre. Les g�eom�etrie de rencontre sont vari�ees 1) en changeant l'angle
entre l'axe du cylindre et la ligne de trajectoire et 2) en changeant la distance minimum entre la
trajectoire et le cylindre.

La �gure 31.3 montre un r�esultat obtenu pour la simulation d'une SER dynamique avec un
cylindre. Dans cette g�eom�etrie, l'angle entre l'axe du cylindre et la ligne de trajectoire est de
30� et la distance minimum entre la trajectoire et le cylindre est de 10 m. Les courbes ont des
formes semblables mais il faudrait ajouter un facteur d'att�enuation avec la distance pour corriger
le d�ecalage entre les courbes.
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Fig. 31.2: SER d'une plaque de 3� � 3�

Fig. 31.3: G�eom�etrie de simulation de SER sur une trajectoire
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Fig. 31.4: SER obtenue avec un cylindre (angle = 30� et miss = 10 m

31.4 Travaux futurs

Les travaux relatifs �a ce projet sont termin�es et la r�edaction du rapport �nal est en cours. Ce
projet a �et�e support�e par le RDDC Valcartier.
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