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Introduction

epuis lintroduction des systémes radiomobiles cellulaires analogiques dans les an-
D nées 1960-1970, la demande en systémes de communications sans fil n’a cesser de
croitre, autant pour les applications professionnelles que grand public. Le développement
des communications numériques a permis d’améliorer 'efficacité spectrale et la qualité
de service des systémes tout en offrant de nouveaux champs d’applications. Les systémes
numériques de communications connaissent un essor considérable sous 'impulsion d’une
demande de plus en plus pressante de mobilité, de diversité des services et d’intégration
des applications multimédia les plus récentes. Pour répondre a cette demande, les opéra-
teurs de télécommunications cherchent a combiner le concept des réseaux cellulaires et le
meilleur de la technologie numérique dans les domaines aussi divers que la représentation
numérique des signaux, les codes détecteurs et correcteurs d’erreur, la structure des ré-
seaux, les protocoles de transmission, les modulations et les modes d’accés au canal, les
techniques de synchronisation, de démodulation et le traitement numérique des signaux.

L’étude présentée dans ce document a pour objectif I'analyse et 'optimisation des
systémes de réception appliqués aux nouvelles modulations & porteuses multiples et a
étalement de spectre. Elle est une composante du projet SMARC (Systémes a porteuses
multiples et a accés multiples par répartition de codes) développé en partenariat avec le
laboratoire Mitsubisht Flectric ITE de Rennes et le laboratoire Diffusion et distribution
hertzienne de la Direction des services mobiles et systémes radio (DMR/DDH ) de France
Télécom RED de Rennes. Ce projet s’inscrit dans le cadre du développement des services
multimédia pour les générations futures de systémes de communications hertziennes. Ces
nouvelles techniques pourront s’appliquer autant aux systémes de radiocommunications
mobiles qu’aux systémes de communications & l'intérieur des batiments pour en améliorer
les performances et en augmenter la capacité de transmission.

Bien que le terme « systéme » soit employé, notre étude porte principalement sur
les techniques de modulations et de démodulations adaptées aux canaux de propagation
hertziens.

Ce document est découpé en cinq chapitres et deux des modulations & porteuses mul-
tiples a étalement de spectre sont plus particuliérement étudiées, I'une adaptée aux liaisons
descendantes synchrones et I'autre aux communications montantes asynchrones. Ces mo-
dulations sont constituées, comme leur nom l'indique, de la combinaison des techniques
d’accés multiple a répartition de codes utilisant ’étalement de spectre et des modulations
a porteuses multiples. Dans le premier chapitre, nous rappelons les principes de base de
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ces deux techniques, ’étalement de spectre et les modulations a porteuses multiples, et
les systémes de réception qui leurs sont associés.

Le chapitre deux présente un état de I’art sur ces nouvelles modulations a porteuses
multiples a étalement de spectre qui sont au nombre de trois. Pour chaque technique, les
notations nécessaires a leur compréhension sont introduites et les systémes d’émission—
réception sont décrits. En fin de ce chapitre, un rappel est fait sur la modélisation du
canal radioélectrique afin de spécifier ses caractéristiques par rapport aux paramétres des
nouvelles modulations.

Dans les deux chapitres suivants, nous nous sommes plus particuliérement intéressés a
la nouvelle modulation appelée « modulation a accés multiple & répartition de codes a por-
teuses multiples ». Le chapitre trois décrit les systémes de réception linéaires ou différents
critéres d’égalisation et différentes techniques de traitement de diversité sont appliqués.
L’approche initialement proposée consiste & utiliser un coefficient de correction du canal
sur chaque sous—porteuse, comme pour les systémes OFDM (Orthogonal Frequency Divi-
sion Multiplez). En intégrant la fonction de désétalement dans le processus d’égalisation,
une approche plus globale de la détection est ainsi proposée permettant d’améliorer la
fiabilité de cette détection dans certains cas.

Les récepteurs a annulation d’interférences, technique propre aux systémes de com-
munications partageant un méme espace temps—{réquence du canal de propagation, sont
appliqués et décrits dans le chapitre quatre. Les techniques d’égalisation étudiées au cours
du chapitre trois sont intégrées dans ces structures d’annulation des interférences, qui
peuvent étre de type paralléle ou série, et combinées de différentes fagons. Leurs perfor-
mances sont évaluées en terme de taux d’erreur par élément binaire.

Enfin, dans le chapitre cinqg les performances de la modulation appelée « modulation
a accés multiples a répartition de code multipilote » sont développées. [.’évaluation de ces
performances est effectuée analytiquement sur un canal gaussien asynchrone. L’objectif
de cette modulation est d’améliorer les performances des systémes a étalement de spectre
a porteuse unique.

Dans la mesure du possible, les sigles utilisés sont francais, a 'instar de ce qui est fait
dans les publications scientifiques de langue francaise. Cependant, nous avons conservé
les termes anglais lorsque leurs homologues frangais restent d’utilisation marginale ou
n’existent pas. Cette fagon de procéder nous a conduit & mélanger les deux langues pour
certains sigles, ce qui permet de fournir des sigles explicites. De méme, les sigles ont été
choisis afin de qualifier correctement ce qu’ils représentent, tout en essayant de conserver
un nombre de lettres par sigle qui ne rende pas la lecture du document trop pénible.



Chapitre 1

Les modulations numériques a
porteuses multiples et ’étalement de
spectre

e premier chapitre présente les concepts utiles a I’élaboration des nouvelles techniques
C de modulation & porteuses multiples et a étalement de spectre. Ces nouvelles mo-
dulations sont constituées, comme leur nom l'indique, de la combinaison de I’étalement
de spectre par séquence directe et d’'une modulation & porteuses multiples.

Aprés avoir rappelé quels sont les différents modules d’une chaine de transmission
numérique, nous présentons les principes de base de ces deux techniques qui sont bien
connues et déja utilisées dans des systémes de communications numériques.

1.1 Les systémes de communications numériques

Une chaine de communication numérique peut se décomposer en trois blocs: ’émet-
teur, le milieu de transmission et le récepteur. ’émetteur associe au message numérique
une grandeur physique permettant de transmettre ce message. Le récepteur réalise I'opé-
ration inverse pour restituer le message avec une certaine fiabilité. Le canal est le support
physique propageant les signaux. Cependant, du point de vue de la théorie des communi-
cations, les antennes, le bruit de ’étage d’entrée du récepteur ainsi que les filtres peuvent
étre inclus dans le canal de transmission, ce que nous considérons tout au long de notre
document.

La modulation est 'opération qui consiste a faire varier 'amplitude, la fréquence ou
la phase d’un signal donné pour le transmettre. L’objectif est d’associer une grandeur
physique a un message contenant des informations. Si la source délivre un message sous
forme analogique, celui—ci est transformé en message binaire par les opérations d’échan-
tillonnage, de quantification et de codage binaire. La figure 1.1, page 5, représente le
schéma de principe d’une chaine de transmission d’un message numérique. La modula-
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tion associée au convertisseur numérique analogique attribue ici une grandeur physique
analogique a un symbole numérique.

1.1.1 Le codage et le décodage de source

Le codage de source permet de limiter le nombre d’éléments binaires nécessaires a la
représentation de I'information contenue dans le message de la source. C’est une opération
de compression qui fait appel a la théorie de I'information.

Le codage de source n’étant pas I'objet de notre étude, la séquence issue de ce codage
sera considérée comme étant une source de message a éléments binaires indépendants
(source ud) avec une probabilité d’occurrence de 1/2 pour chacun des éléments 0 et 1. De
plus, si plusieurs sources émettent en méme temps, ce qui est le cas des communications
multiutilisateurs, nous considérons qu’aprés le codage de source les séquences d’éléments

binaires obtenues sont indépendantes et décorrélées.

1.1.2 Le codage et le décodage de canal

Le codage de canal permet d’améliorer la qualité de la transmission. Contrairement
au codage de source qui tente de supprimer la redondance dans le message, le codage de
canal introduit une redondance qui est utilisée par le récepteur pour détecter ou corriger
les erreurs introduites par le canal.

Il est difficile aujourd’hui de s’affranchir de cette opération dans les systémes de com-
munications numériques. Les performances en terme de taux d’erreur par élément binaire
obtenues avec le codage de canal sont telles que cette opération devient indispensable. Elle
a de plus contribué au succés de ’OFDM en s’y associant pour donner les modulations
CorbpM (Coded Orthogonal Frequency Division Multipler).

Cette opération, qui n’est pas ’objet de notre étude, sera cependant plus détaillée en
fin de ce chapitre comme technique associée a la modulation OFDM.

1.1.3 La modulation et la démodulation

Le canal qui nous intéresse est un canal radioélectrique. La propagation se fait sous
forme d’ondes électromagnétiques et 1’émission est assurée par des transducteurs: les
antennes que nous avons intégrées au canal. Dans notre étude, la modulation est réalisée
en plusieurs étapes. La premiére, plus généralement appelée codage binaire a signal ou
codage m—aire & signal, effectue une modulation & déplacement de phase & quatre états.
Suivant la qualité de la liaison et afin d’améliorer l'efficacité spectrale des systémes, des
modulations & plus grand nombre d’états peuvent étre utilisées: MDP8 (Modulation a
déplacement de phase a huit états), MAQ16 (Modulation d’amplitude en quadrature a seize

€tats)... Nous nous sommes cependant limités & 'utilisation d’une modulation MDP4. Les
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Message numérique Message numérique restitué

| A

Codage de source Décodage de source

Codage de canal Décodage de canal

Codage binaire & symbole

Modulations numériques Démodulations numériques

Conversion N/A Echantillonnage

Filtrage d’émission Filtrage de réception

Conversion RF Conversion BB

777777 > Signal numérique

—> Signal analogique

Fic. 1.1 — Schéma de principe d’une chaine de communication numérique.
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étapes suivantes réalisent les fonctions d’étalement de spectre et de modulation & porteuses
multiples. Ces deux modulations et leur combinaison sont le sujet de notre étude.

Une opération d’égalisation du canal, permettant de compenser les distorsions appor-
tées par ce canal, peut étre introduite a ’entrée du démodulateur. La redondance apportée
par I’étalement de spectre peut étre utilisée pour traiter la diversité fournie par le canal.
L’égalisation comme le traitement de la diversité ont pour objectif d’améliorer la qualité
de la transmission. Quant au démodulateur, il réalise ’opération inverse du modulateur.

Habituellement, la décision faite sur le signal recu pour lui attribuer les valeurs bi-
naires correspondantes est réalisée lors de 'opération de démodulation. Cependant, cette
démodulation peut étre « douce » et la décision ne peut étre prise que pendant le décodage
de canal voire aprés celui—ci.

1.1.4 Egalisation et traitement de diversité par combinaison

Différentes techniques, utilisées en réception, permettent d’améliorer la fiabilité d’une
transmission. Le codage de canal vise a coder le message émis de telle sorte que le récepteur
soit & méme de corriger des erreurs de transmission. [’égalisation, elle, compense les
distorsions introduites par le canal et tous les éléments de la chaine de communication. Elle
peut étre effectuée par un filtrage linéaire qui réalise alors une opération de convolution.
Nous rappelons que cette convolution est le dual temporel de la multiplication dans le
domaine fréquentiel.

A coté de égalisation, I’étalement de spectre associé aux techniques d’exploitation
de la diversité, par combinaison ou sélection, permet aussi d’augmenter la fiabilité d’une
transmission. Ces techniques de traitement de diversité cherchent & tirer profit des re-
dondances apportées par le canal, qu’elles soient temporelles, fréquentielles ou spatiales.
Chaque branche de diversité vue par le récepteur est généralement affectée d’un coefficient
de pondération répondant & des critéres parfois utilisés en égalisation.

Dans le cas du systéme que nous avons appelé « AMRC a porteuses multiples », les
branches de diversité sont les sous—porteuses et 1’égalisation est effectuée dans le domaine
fréquentiel . C’est pourquoi, appliquées & ce signal a porteuses multiples et & étalement
de spectre, I’égalisation et le traitement de la diversité par combinaison sont difficilement
dissociables. Nous pouvons méme accorder une synonymie entre les deux termes et ainsi
unifier égalisation et traitement de la diversité. D’une maniére générale, c’est & dire quelle
que soit la modulation a porteuses multiples et & étalement de spectre utilisée, seules les
diversités temporelles et fréquentielles sont abordées et la diversité exploitée est fonction
du domaine dans lequel le code d’étalement est appliqué.

Ces techniques constituent la partie centrale de notre étude. Les critéres d’égalisation,
tels que le critére de distorsion—créte (appelé aussi critére du forgage a zéro) ou le critére
de lerreur quadratique moyenne, sont largement développés. Utilisés dans un contexte
multiutilisateur, 1’égalisation et le traitement de la diversité sont réalisés dans des dé-

1. L’opération correspondante dans le domaine temporel est alors une convolution circulaire.
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tecteurs linéaires et non linéaires & annulation d’interférences. Les interférences d’accés
multiple, causées par l’existence de plusieurs utilisateurs actifs, sont prises en compte
et leurs influences sont également minimisées dans des processus itératifs ou dans une
approche globale de la détection.

1.1.5 Equivalent en bande de base du systéme de communication

La qualité d’une transmission numérique, ou les performances des détecteurs, sont
généralement mesurées a 'aide de la probabilité d’erreur par éléments binaire P,. En
complément de "approche analytique qui fournit souvent une solution approchée de cette
probabilité d’erreur, la méthode dite de Monte—Carlo est utilisée pour donner la fréquence
d’occurrence de I’événement « erreur par élément binaire ». Cette fréquence d’occurrence
est appelée taux d’erreur binaire, TEB. Par passage a la limite, ce taux d’erreur est égal
a la probabilité d’erreur par élément binaire [1]. En pratique, le taux d’erreur ne donne
qu’une valeur approchée de la probabilité d’erreur théorique avec plus ou moins de fiabilité
[2]. Pour mener & bien cette méthode, la modélisation en bande de base des signaux et
des systémes est indispensable car elle permet de diminuer les temps de calcul.

Bien que les signaux soient a spectre étalé, ceux-ci restent limités en bande. Les bandes
de fréquences disponibles pour transmettre des signaux a spectre étalé étant élevées, le
signal comparé a la fréquence porteuse reste a bande étroite. Il est alors possible de définir
sans ambiguité un couple canonique d’amplitude et de phase instantanées [3]. A 'aide de
I'enveloppe complexe analytique il est possible de donner un équivalent en bande de base
des signaux émis qui posséde I'avantage de donner une relation unique [4]. Dans notre
cas, les signaux émis sont en pratique générés en bande de base a ’aide des composantes
en phase et en quadrature, puis modulés sur la fréquence porteuse avant d’étre filtrés.
[’équivalent en bande de base obtenu a partir du signal analytique est donc identique a
I’équivalent en bande de base « naturel » [5].

Pour les systémes, I’équivalent en bande de base n’est pas égal a ’enveloppe complexe
analytique mais & la moitié de sa valeur. Nous utiliserons cette solution pour modéliser
les opérations de filtrage.

Enfin, du fait du filtrage et de la bande limitée des signaux en réception, nous pouvons
utiliser 'enveloppe complexe analytique et la décomposition de Rayleigh pour définir
I’équivalent en bande de base des signaux aléatoires. Les fonctions aléatoires utilisées pour
modéliser le canal sont générées a ’aide de processus gaussiens. Ces processus modélisés
en bande de base se déduisent simplement par extension au cas complexe des définitions
utilisées dans le cas réel [6].

Lorsque ’estimation du canal est effectuée par le récepteur, le bruit de ’étage d’entrée
vient perturber cette estimation et dégrader les performances. Cependant, nous choisissons
une modélisation des systémes de réception relativement simple. Outre la fonction d’esti-
mation des coefficients du canal qui est supposée parfaite, les fonctions d’échantillonnage
et de récupération de porteuse sont aussi supposées idéales.
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Avec I'augmentation des fréquences porteuses allouées aux transmissions radiomobiles,
le bruit de phase des oscillateurs des récepteurs devient un phénomeéne important. Nous ne
modélisons pas ses effets. Notons simplement qu’ils sont source de dégradations des per-
formances des systémes et plus particuliérement pour les systémes a base de modulations
a porteuses multiples.

1.2 L’étalement de spectre par séquence directe

[’étalement de spectre est une technique de modulation utilisant astucieusement la
relation de Shannon. Cette technique a dans un premier temps été utilisée pour sa capacité
de discrétion. Les premiéres applications ont eu lieu aprés la deuxiéme guerre mondiale
et étaient destinées aux télécommunications militaires [7].

D’un autre coté, le nombre grandissant d’utilisateurs potentiels de systémes de radio-
communication oblige les concepteurs de réseaux de communication hertziens a partager
le canal de transmission. Les systémes & accés multiples les plus intuitifs sont basés sur
une division temporelle ou fréquentielle des ressources : ’AMRT et I’AMRF (Accés multiple
a répartition en temps ou en fréquences). Une autre solution plus flexible est la séparation
des utilisateurs par des codes aux propriétés particuliéres : ’AMRC (Accés multiple a ré-
partition de codes). Cette solution utilise I’étalement de spectre pour supporter les codes
d’accés multiple.

1.2.1 Principe de I’étalement de spectre

Les techniques d’étalement de spectre doivent leur apparition aux travaux de N. Wie-
ner et C.E. Shannon qui, dans les années 1940, ont grandement contribué au dévelop-
pement de la théorie de I'information. La technique de I’étalement de spectre peut étre
expliquée et justifiée par la relation de Shannon—Hartley—Tuller [8]. Cette relation montre
que pour transmettre sans erreur une certaine quantité d’information C', exprimée en bit
par seconde, avec un rapport S/N entre la puissance du signal et celle du bruit, il faut
disposer d’une largeur de bande B suffisante. Cette relation s’exprime sous la forme

C = Blog, (1+%> : (1.1)

Ainsi, pour les systémes & étalement de spectre, la largeur de la bande de fréquences
occupée par le signal émis est beaucoup plus importante que celle occupée par le message
a transmettre. Le codage assure ici I’étalement de la puissance du signal sur une bande de
fréquences large, ce qui permet de réduire sa densité spectrale de puissance et de rendre
la communication relativement discréte.

Dans un systéme dit a séquence directe, I'étalement est effectué par une signature qui
module I'information. Il existe d’autres types d’étalement comme le saut de fréquence
pour lequel la fréquence de transmission varie de facon pseudo-aléatoire plusieurs fois
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pendant ’émission d'un méme symbole. Nous ne nous intéressons ici qu’a I'étalement
par séquence directe utilisé dans les systémes Ds—cDMA (Direct Sequence Code Division
Multiple Acces). Dans ces systémes la signature qui étale le message utile est une séquence
pseudo—aléatoire. En notant T la durée temporelle d'un symbole et T, celle d’un élément
de la séquence, élément appelé bribe ou chip, le gain d’étalement GG correspond au rapport
entre la bande de fréquences occupée par le message et celle aprés étalement, soit

G.=B/R=T,/T.= L. . (1.2)

Nous supposons que le critére de Nyquist sur le filtrage sans interférences entre les sym-
boles est respecté. Les bandes de fréquences occupées par les signaux sont alors les bandes
de fréquences obtenues avec un facteur de retombée égal a zéro. Ainsi, le signal émis a
une largeur de bande B = 1/T. grande comparée au débit symbole R = 1/T, appelé
rapidité de modulation. La période d’un chip est donc L. fois plus courte que la période
d’un symbole quand le spectre est étalé par L.. Il est cependant possible d’avoir une durée
de la séquence d’étalement qui soit différente de la période du symbole, et donc un gain
de traitement différent de la longueur de la séquence?.

En réception, la corrélation entre le signal étalé et une réplique de la séquence utilisée
a I’émission permet de ramener la puissance du signal utile dans la bande d’origine. Les
brouilleurs, s’ils existent, sont alors étalés & leur tour et un filtrage passe-bas permet
de supprimer toute leur puissance en dehors de la bande utile. L’opération de corré-
lation, qui correspond au filtrage adapté, permet de définir une capacité de résolution
temporelle associée au code. Cette propriété est utilisée pour sélectionner ou combiner les
trajets multiples du canal de propagation. Alors que 1’égalisation permet au récepteur de
compenser les distorsions apportées par le canal en essayant de les annuler, I'étalement
de spectre utilise la diversité apportée par le canal pour améliorer les performances du
systéme de communication. Pour réaliser une réception correcte, il faut que la séquence
pseudo—aléatoire posséde de « bonnes » propriétés d’autocorrélation. De facon idéale, la
fonction d’autocorrélation doit étre maximale en zéro et minimale ailleurs. Avec de telles
séquences, cas des codes a longueur maximale appelés aussi M—séquences, ’'emploi d’un
récepteur Rake — initialement développé par R. Price et P.E. Green — tirant parti de
la diversité inhérente au systéme, est optimal sur les canaux sélectifs en fréquence [9].
De méme, la synchronisation en réception est plus facile avec des séquences possédant de
bonnes propriétés d’autocorrélation.

Dans un contexte multiutilisateur, ot les ressources fréquentielles sont limitées, 1’éta-
lement de spectre, utilisé pour ses seules performances de discrétion et de traitement de
diversité, reste d’un intérét relatif car son efficacité spectrale est faible. Pour améliorer leur
capacité de transmission, les systémes & étalement de spectre doivent supporter plusieurs
utilisateurs dans un méme espace temporel et fréquentiel. La séparation des utilisateurs
se faisant dans le domaine des codes, I'intercorrélation de ceux—ci doit étre la plus faible
possible, & savoir proche de zéro.

2. Dans ce document nous désignons toujours la longueur du code comme étant le nombre d’éléments
de la séquence et non la longueur temporelle de celle ci.
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La signature des codes peut étre de n’importe quelle forme, pourvu qu’elle ait des pro-
priétés d’intercorrélation et d’autocorrélation qui permettent le traitement de la diversité
et la séparation des utilisateurs.

1.2.2 L’accés multiple a répartition de codes

Le terme « accés multiple » est employé pour désigner I'accés simultané, a partir de
terminaux indépendants, & un méme canal. Soit un méme récepteur regoit les signaux de
différents émetteurs, cas de la liaison montante des stations mobiles vers la station de base
(reverse link ou uplink), soit un émetteur envoie a plusieurs terminaux un méme signal
composite, c’est le cas de la liaison descendante de la station de base vers les mobiles

(forward link ou downlink).

D’un point de vue « réseau », une communication est synchrone lorsque le signal se
présente sous la forme d’un flux continu a débit constant, et une communication est asyn-
chrone lorsque les différents éléments d’un message ou blocs d’éléments d’un message sont
séparés par des silences de durées aléatoires. Autrement dit, ces notions de synchronisme
ou d’asynchronisme s’appliquent & un méme message. Dans un contexte multiutilisateur
le débit des messages des différents utilisateurs est généralement considéré identique, et
la notion de synchronisme est quelque peu différente. Ainsi, une communication est dite
synchrone si les différents signaux des différents utilisateurs sont émis sans décalage tem-
porel entre eux, la communication est asynchrone dans le cas contraire. Principalement,
la liaison descendante est étudiée dans un contexte synchrone et la liaison montante dans
un contexte asynchrone. Il existe cependant des systémes « quasi—synchrones » étudiés
pour les liaisons montantes [10, 11].

a_aay y _/ /
-y VY / /[

-,
y—
f "
HN - il

(1) 2 (3)
. utilisateur 1 . utilisateur 2 D utilisateur 3

F1G. 1.2 — L’accés multiple a répartition temporelle (1), fréquentielle (2) et de codes (3).

Les accés multiples & répartition en temps et en fréquences (cf. figure 1.2) nécessitent
I'utilisation d’un intervalle de garde dans I’espace considéré, afin d’éviter les recouvrements
entre les messages. Avec un accés multiple a répartition de codes, il n’y a pas d’intervalle
de garde. Cependant, lorsque le nombre d’utilisateurs actifs croit, les performances des
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systémes se dégradent. Ainsi, il est difficile d’avoir un nombre d’utilisateurs actifs égal au
coefficient d’étalement ce qui permettrait de compenser la perte d’efficacité spectrale due
a la fonction d’étalement®. Cependant, comparé aux autres techniques d’accés multiple,

I'accés a répartition de codes donne les meilleurs résultats en terme de capacité réseau
[12].

1.2.3 Les codes d’étalement et d’accés multiple

Les communications qui nous intéressent sont des communications radiomobiles. Le
canal affecté de trajets multiples est multiutilisateur. Suivant les caractéristiques de la
communication un choix sur les codes doit étre fait. Ce choix résulte d’un compromis entre
la suppression des interférences d’acceés multiple, obtenue avec des codes orthogonaux, et
le traitement de la diversité, facilité par I'utilisation de codes ayant de bonnes propriétés
d’autocorrélation. Nous verrons plus en détail ces différentes fonctions de corrélations ainsi
que les raisons de ce compromis lors de ’étude des propriétés temporelles des codes.

En communication synchrone, les messages des utilisateurs sont émis dans le canal
sans retard relatif. Lorsque le récepteur est synchronisé sur le message recu, la séparation
des utilisateurs peut étre faite par I'utilisation de codes orthogonaux?, les codes de Walsh—
Hadamard sont dans ce cas les codes les plus utilisés. Cependant, pour des applications a
porteuses multiples, ces codes ne possédent pas de bonnes propriétés aprés 'opération de
modulation oFDM. Nous verrons qu’il est alors préférable d’utiliser les séquences complé-
mentaires de Golay [13]. Lorsque la communication est asynchrone, cas de communication
le plus délicat, les messages sont émis avec des retards relatifs qui ne sont a priori pas
connus. Dans ce cas, des codes orthogonaux ne peuvent plus étre utilisés. Parmi les codes
les plus étudiés pour les communications asynchrones, il existe les codes de Gold [14], les
codes de Kasami, spécifiés pour la liaison montante des systémes W-cpma (Wideband
Code Division Multiple Access) de 'UMTS (Universal Mobile Telecommunication System)
[15], ou les codes de Barker. Ces derniers, les codes de Barker, sont en nombre trés limité
et ne sont pas utilisés pour 'accés multiple.

Les familles de codes citées précédemment sont des familles de codes binaires qui sont
utilisés aujourd’hui dans les systémes & accés multiples & répartition de codes, ou spécifié
pour les futurs systémes de communications [15]. I existe cependant d’autres familles
de codes non binaires, les codes complexes encore appelés codes polyphases qui sont,
comme les codes binaires, des codes a enveloppe constante. Parmi ces codes, citons les
séquences de Zadoff-Chu ou les séquences de Frank [16, 17]. Ces codes, nombreux, restent
aujourd’hui encore peu appliqués aux systémes de communications numériques. Notons
enfin qu’il est aussi possible de généraliser les séquences binaires en séquences polyphases,
les codes de Kasami en sont un exemple [18].

3. Il est possible de faire une analogie qualitative entre ce phénoméne et la notion d’intervalle de garde
utilisé dans les systémes AMRT ou AMRF.

4. Le terme orthogonal, lorsqu’il est appliqué aux codes, est synonyme d’orthogonalité pour un décalage
temporel nul.
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1.2.3.1 Les caractéristiques des codes

Ce sont les fonctions de corrélation qui sont utilisées pour caractériser les codes. En ef-
fet, un systéme de communications utilisant ’accés multiple & répartition de codes basés
sur I’étalement de spectre par séquence directe a un récepteur qui comprend un filtre
adapté au code, c’est a dire un corrélateur. Les intercorrélations et autocorrélations,
qu’elles soient apériodiques, périodiques paires ou impaires doivent posséder des pro-
priétés contradictoires. Avant de définir ces fonctions de corrélations, nous donnons une
démonstration de cette antinomie sur les propriétés des codes.

Soit N séquences C; de longueur L.. Ces séquences peuvent étre décrites par un vecteur
C; = t[ Coi €24 ‘' CL.—1, ], l'opérateur t() représentant la transposition. Dans le
cas général, le vecteur est défini dans 1’espace €L, cas des codes polyphases qui sont des
codes complexes. Les codes d’accés multiple et d’étalement le plus souvent utilisés sont
non seulement définis dans R, mais comme ils sont & enveloppe constante, les éléments
¢k, appartiennent a {—1, 4 1}. En supposant que les codes sont répétés périodiquement,
une séquence retardée de 7 correspond a la permutation circulaire de cette séquence

t .
Ci(r)= [ ¢ri Crt14 ** CLo—1i Coq **° Cri, |- (1.3)

Le retard est tel que 7 < Tmax, Tmax représente la durée maximale des échos du canal.
En supposant que le systéme est adapté au canal de propagation, T, reste inférieur a
la longueur des codes, ou plus exactement ce sont les codes qui sont dimensionnés par
rapport & Tmax. Cependant, cette condition n’est pas une nécessité, les récepteurs de type
Rake peuvent traiter des échos plus longs que la durée d’une séquence. Les conditions de
corrélations idéales peuvent s’écrire

(Ci(0),Ci(r)) = 0 Yie[l,N],V7tq0 < 7 < Tmax , (1.4
(Ci(0),C5(r)) = 0 Vi,j € [L,N],i# j, Y7 < Tiax -

La condition (1.5) nécessite N vecteurs orthogonaux. Supposons que ces vecteurs soient
orthogonaux pour des phases de codes nulles

<Ci(0)7cj(0)> =0 Vijye€ [17N] . (1'6)

Les N vecteurs (;(0) forment une base orthogonale de Cle: tout vecteur de cet espace
peut donc g’écrire comme une combinaison linéaire des vecteurs de base. Cette assertion
est en contradiction avec la condition (1.4). Ce qu’il fallait démontrer.

Les communications qui nous intéressent dans cette étude sont supposées étre en
régime permanent ou continu. Nous ne considérons pas les régimes transitoires de début
et de fin de communication. Les corrélations apériodiques s’appliquent principalement
aux communications non continues, elles ne nous concernent donc pas. Cependant nous
introduisons leur définitions qui servent & définir les corrélations périodiques.

Soit Iy, (k) la fonction de corrélation apériodique entre la séquence u = (ug, . . .,ur.—1)
et la séquence v = (vo,...,vr,—1), deux séquences de longueur L.. Cette fonction est
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définie par [19]

L.—1-k
Z Ui Viy ke vk € [O, .. .,LC[ ,
=0
Tuo(k) = Leoich (1.7)
Z wi—kv; Yk e[l—L....,0, v
1=0
0 VK| > Ic .

La fonction d’autocorrélation apériodique notée I';, (k) est définie par I'y, ,, (k), avec I', (0) =
L. et I'y(k) = [',(—k). Nous rappelons que les éléments constitutifs des séquences ap-
partiennent a I’ensemble {—1, 4 1}. Ces éléments sont donc des symboles et non pas des
éléments binaires.

Les fonctions de corrélation périodique correspondent a des corrélations circulaires
entre les séquences. Elles sont obtenues lorsqu’un signal, constitué de plusieurs séquences
successives, est émis en continu. Dans le cas d’une modulation de phase a deux états, la
séquence d’étalement vient moduler le symbole émis. Lorsque les symboles émis ont la
méme phase, les corrélations obtenues sont paires. Aux changements de phases ce sont les
corrélations périodiques impaires, définies par Massey et Uhran [20], qui sont obtenues.
Ainsi, I'intercorrélation périodique paire 8, ,(k), est définie par

Ouv(k) =Typ(k)+Tyy(Le—Fk), (1.8)
et I'intercorrélation périodique impaire par
éuﬂ) (k) - Fuﬂ) (k) - Fu,v (Lc - k) ; (19)

avec les propriétés suivantes

Oup(k) = Oup(Le—F), (1.10)
éu,v(k) = _éu,v(Lc - k) . (1.11)
Ces deux propriétés sont obtenues facilement en remarquant que [y, (k) = [yo(=k).

Quant aux fonctions d’autocorrélations, elles correspondent aux fonctions d’intercorréla-
tions dans le cas ot u = v.

En posant ; = max{|0,,.(k)|, 0 < k < L., u # v} le maximum de 'intercorrélation
entre les séquences u et v, et 8, = max{|0,(k)|, 1 <k < L.} le maximum de I"autocorré-
lation pour des décalages non nuls, Welsh et Sidelnikov ont montré que [21]

N -1

Omax é max{ﬂi,ﬂa} Z LC m

(1.12)
Cette borne connue sous le nom de borne de Welsh, donne la limite inférieure du maximum
de l'intercorrélation et de ’autocorrélation hors phase des codes d’étalement. Nous verrons
un exemple d’utilisation de cette borne dans le prochain chapitre.
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Chaque famille de codes, synonyme de classe de codes, a des fonctions de corrélations

aux propriétés particuliéres résumées dans le tableau 1.1, avec t(n) = 1 + 2(n+2)/2  hour
n pair et t(n) =14 2(n+1)/2 hour n impair. Dans ce tableau, les corrélations considérées

sont périodiques.

Famille de codes

longueur des codes

nombre de codes

auto et intercorrélation

2n—1 maximale (hors phase)
LM neN ¢(2" -1)/n > t(n)
Gold n# 0 (mod 4) 2"+ 1 t(n)
Gold like n pair 2" t(n)
Kasami « small set » | n pair 27/? (t(n) +1)/2
Kasami « large set » | n =0 (mod 4) 23n/2 t(n)

n=2+0 (mod 4)

93n/2 4 on/2

t(n)

TAB. 1.1 — Propriétés de quelques codes d’étalement [21].

Les propriétés des fonctions de corrélation des codes orthogonaux ne sont considérées
que pour des décalages nuls. Ces codes sont utilisés pour réaliser un accés synchrone des
utilisateurs au canal de propagation mais ne sont pas utilisés pour estimer le canal. Ainsi
les codes de Walsh-Hadamard comme les séquences complémentaires, que nous avons
appelées les séquences de Golay, ont des corrélations périodiques idéales en zéro, soient

0.0 = 0 Yu#uv,
6,(0) = L.,
.,000 = 0 Yuzuv,
0,0) = L. (1.13)

Quant aux valeurs de 6, et 6; elles sont égales a L. pour ces codes.

Le tableau 1.2 résume les propriétés que doivent vérifier les fonctions d’autocorrélation
périodique paire 6.(k), impaire éx(k), les fonctions d’intercorrélation périodique paire
0,.,(k) et impaire 6, ,(k) en fonction de la nature de la communication, synchrone ou
asynchrone. Pour chaque contexte de communication, des exemples de familles de codes

utilisés sont donnés.

Contexte synchrone asynchrone

0. (k) & 0.(k)

maximales pour k£ =0
& minimales ailleurs

maximales pour £ =0

minimales V&
LM
Gold, Kasami

nulles pour k£ =0
Walsh-Hadamard
Golay

Oy (k) & Boy (k)

Famille de codes

TAB. 1.2 — Propriétés des codes d’accés multiple en fonction de la nature de la commumni-
calion.
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Notons enfin que les codes & longueur maximale sont générés & 'aide de registres a
décalages [7]. Les codes de Gold et de Kasami s’obtiennent a partir des codes a longueur
maximale [22]. Quand aux codes orthogonaux, leur génération peut étre réalisée par calcul
matriciel [23, 24].

1.2.3.2 Les caractéristiques de la transformé de Fourier inverse des codes

Les codes, généralement considérés comme des processus aléatoires, peuvent étre ca-
ractérisés par leur densité spectrale de puissance, DsP. Si cette approximation est correcte,
alors ’enveloppe de la DsP du code est un sinus cardinal, la DsP du code étant un spectre
de raies. Les codes & longueur maximale ont des DsP trés proches de celle d'un processus
binaire aléatoire.

Dans un contexte a porteuses multiples, et plus particuliérement pour le systéme
AMRC & porteuses multiples, la réponse fréquentielle d’une période du code est une ca-
ractéristique importante. En effet, les modulations a porteuses multiples peuvent étre
réalisées & ’aide de transformation de Fourier discréte inverse. Nous verrons dans le pro-
chain chapitre que ’enveloppe du signal AMRC a porteuses multiples est alors égale a
I’enveloppe de la transformation de Fourier discréte inverse du code. Ainsi le signal AMRC
a porteuses multiples peut présenter de trés grandes dynamiques en amplitude. Ce phé-
noméne est également rencontré avec les modulations & porteuses multiples « classiques »
et avec toutes modulations a enveloppe non constante. Il se traduit par des distorsions sur
le signal lorsque ce dernier est amplifié de fagon non linéaire. Afin de limiter ces distor-
sions, qui sont sources de dégradations des performances, il semble intéressant d’utiliser
des codes pour lesquels la variation de 'amplitude de la transformée de Fourier inverse
est minimale.

Un des codes de Walsh—Hadamard est constitué uniquement de 1. La réponse fré-
quentielle — ou plus exactement la transformation de Fourier inverse sur la séquence —
correspond & une suite de valeurs nulles sauf en zéro. L’écart entre la valeur maximale
et la valeur minimale de la réponse de ce code est important. En utilisant les séquences
orthogonales complémentaires, ou codes de Golay, ces écarts sont fortement réduits.

La figure 1.3 donne la réponse de la transformée de Fourier inverse des codes de Walsh—
Hadamard et des séquences complémentaires orthogonales de longueur 16. Pour chaque
famille de codes, il y a 16 réponses superposées. Remarquons qu’avec une longueur de
code L. = 2™ tel que n est pair, le minimum de la transformée de Fourier inverse sur les
séquences de Golay est supérieur & zéro. Lorsque n est impair, ce minimum est égal &
zéro.

Nous avons considéré la transformée de Fourier inverse de chaque code pris indé-
pendemment. Cette approche est justifiée pour la liaison montante ot 'amplificateur de
I’étage de sortie du terminal transmet le signal d’un seul utilisateur. Pour la liaison des-
cendante, la station de base émet un signal multiutilisateur et c’est la transformée de
Fourier inverse de la somme des signaux mono—utilisateurs qui doit étre considérée. De
plus, les systémes radiomobiles & étalement de spectre utilisent des codes de brouillage
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Codes de Walsh Hadamard Codes de Golay

0.5

OO T T i

Fic. 1.3 — Transformation de Fourier inverse sur les codes de Walsh-Hadamard et sur les
codes de Golay de longueur 16.

propre a chaque cellule. Les propriétés des signaux émis par la station de base ou par le
terminal mobile dépendent alors des ces codes. Cependant, afin de minimiser les varia-
tions de "amplitude des signaux AMRC & porteuses multiples a émettre quels que soient
le nombre d’utilisateurs et la liaison, montante ou descendante, nous développons une
nouvelle famille de codes ot la minimisation des variations de ’amplitude des signaux est
effectuée pour chaque code.

Les fonctions de corrélations comme la transformée de Fourier inverse des séquences
sont des critéres pour le choix des codes d’accés multiple. D’autres critéres spécifiques aux
systémes AMRC & porteuses multiples sont décrits dans [25]. Il permettent de fournir des
procédures d’attribution des séquences d’étalement lorsque le systéme réseau n’est pas a
pleine charge.

1.2.3.3 TUne nouvelle famille de codes orthogonaux

Il est possible de réduire les variations d’amplitudes définies précédemment en utilisant
la propriété suivante de la transformation de Fourier. Soient z(t) et y(¢) deux signaux réels
orthogonaux. Nous avons

+oo
/ 2()y()dt = 0 . (1.14)

— 00
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Soient X (f) et Y (f) les transformées de Fourier respectives de x(t) et y(t). La corrélation
des deux vecteurs en zéro, leur produit scalaire, s’écrit

_;oo XD = ///i: e()F(t) e~ 2 = drdr'd f
ST

+oo

= / z(t)y(t)dt . (1.15)
— 00

Ce résultat est immédiat car la transformation de Fourier est une transformation ortho-

normée (théoréme de Parseval).

Ainsi les codes orthogonaux avant la modulation OFDM le sont également aprés celle—
ci. Il est alors possible de générer des codes orthogonaux qui aprés modulation OFDM
génére un signal a enveloppe constante, en prenant pour réponse de Fourier inverse de ces
codes les séquences orthogonales connues. Les codes obtenus sont dans le cas général des
codes complexes. Prenons, par exemple, les séquences complémentaires de Golay. Pour
une longueur de codes L. = 4, la matrice des codes utilisés s’écrit

1 1 1 1 2 2 2 -2
TrD 1 -1 1 -1 _ 20 2 2 2

1 1 -1 -1 2 2 -2 2 '

-1 1 -1 20 -2r 2 2

oll 2 = y/—1 est le nombre unité imaginaire et les séquences sont représentées par les
colonnes des matrices. Ce cas particulier est trés intéressant car les codes générés sont
eux aussi & enveloppe constante, ce qui n’est pas le cas pour les autres longueurs de
codes. Nous verrons au prochain chapitre que cette caractéristique a des conséquences
importantes sur les performances des systémes AMRC & porteuses multiples.

Une autre possibilité de construction de codes est de partir de la matrice identité, qui
par transformée de Fourier inverse permet de générer des codes a enveloppe constante.
Malheureusement, l'information portée par un code est alors transmise sur une seule
sous—porteuse, ce qui n’est pas souhaitable puisque les systémes & porteuses multiples
& étalement de spectre cherchent a tirer profit de la diversité fréquentielle du canal. En
soustrayant une certaine valeur a chaque élément de la matrice de départ, I'information
portée par les codes est alors transmise par toutes les sous—porteuses et les variations
d’amplitudes du signal modulé peuvent étre faibles.

Soit une séquence u = (L.,0,---,0) de longueur L.. La transformation de Fourier
discréte inverse de cette séquence est U = (1,---,1). En ajoutant (=2,0,---,0) & cette sé-
quence U, la séquence obtenue est a enveloppe constante et est égale & U’ = (—1,1,---,1).
Or, la transformation de Fourier discréte de (—=2,0,---,0) est u’ = (=2,---, —2). Le code
ainsi généré est (L. —2,—2,---,—2) et aprés transformation de Fourier inverse il fournit
un signal & enveloppe constante. Nous donnons dans le tableau 1.3 une matrice de codes
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générée avec ce principe pour L. = 8 et aprés avoir divisé par deux tous les coefficients
de cette matrice.

3 -1 -1 -1 -1 -1 -1 -1
-1 3 -1 -1 -1 -1 -1 -1
-1 -1 3 -1 -1 -1 -1 -1
-1 -1 -1 3 -1 -1 -1 -1
-1 -1 -1 -1 3 -1 -1 -1
-1 -1 -1 -1 -1 3 -1 -1
-1 -1 -1 -1 -1 -1 3 -1
-1 -1 -1 -1 -1 -1 -1 3

TaB. 1.3 — Nouwvelle famille de codes orthogonauz.

Ces codes ne sont pas & enveloppe constante mais la transformée de Fourier inverse de
chaque séquence est a enveloppe constante. Ils sont orthogonaux et possédent une fonction
d’autocorrélation idéale, a savoir maximale en zéro et nulle ailleurs. Cette famille de codes
peut étre vue comme étant constituée d’un code et de toutes ses permutations. Comme
pour les codes de Walsh—Hadamard, la matrice de corrélation est diagonale.

A partir des deux principes exposés précédemment, il est possible de générer plusieurs
familles de codes orthogonaux qui minimisent les variations du signal modulé des systémes
a porteuses multiples.

1.2.4 Les récepteurs

Le détecteur le plus simple, le détecteur « conventionnel », détecte chaque utilisateur
indépendamment. La détection est faite symbole par symbole avec un filtre adapté a la
séquence de I'utilisateur. Soit ¢k (t) le code de l'utilisateur k& € [0,N,[ nul pour ¢ ¢ [0,7}]
et de longueur L.. La durée d’un symbole émis est Ts = L.T,. Nous supposons le canal
additif blanc gaussien et asynchrone, le paramétre 73 modélise cet asynchronisme entre
les utilisateurs. Chaque symbole 7 de I'utilisateur k£ a la sortie du filtre adapté s’écrit

+oo Ny—1 T,
w(i) = > > / 21()er(t — iTs — T)er(t — §To — m) di
j=—o00 [=0 0
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soit
400 Ny-—1
yr(t) = mk(i)ka(O)Jrj;m IZO: 21 () a7 = 71+ (i = 5)T5)
(a) %k
(b)
T
-I-/ Ek(t —ils — Tk)n(t) dt . (1.16)

0

Le terme (a) de I’équation (1.16) correspond au signal utile, le terme (b) aux interférences
d’accés multiple et le terme (c¢) au bruit aprés désétalement. Les fonctions de corrélations
sont ici des fonctions continues. Les interférences d’accés multiple sont d’autant plus im-
portantes que la puissance des signaux interférents est élevée. C’est I’effet d’éblouissement,
near—far effect en anglais. Ces interférences sont seulement considérées comme un bruit
par le récepteur conventionnel. Lorsque le nombre d’utilisateurs devient suffisant, le théo-
réme de la limite centrale permet de modéliser les interférences totales comme un bruit
additif gaussien [20]. L’approximation gaussienne conduit & un rapport entre la puissance
du signal utile et la puissance du bruit total égal a

_(2(N,—1) | No\! .

avec Ny la densité spectrale de puissance mono latérale de bruit et & I’énergie d'un
symbole regu (dans le cas d’une modulation a déplacement de phase & deux états). Dans
un canal & trajets multiples, des termes supplémentaires d’autocorrélation apparaissent.
La qualité de la réception sera alors d’autant plus dégradée que les codes n’ont pas des
fonctions d’autocorrélations idéales.

Les récepteurs peuvent étre divisés en deux modules. Le premier traite la diversité et
le second traite les interférences d’accés multiple.

Suivant la technique utilisée pour combiner ou sélectionner 1’énergie des différents
trajets de propagation, plusieurs types de récepteurs sont distingués [9]. Lorsque le systéme
de réception se synchronise sur le premier trajet, le récepteur est dit first path. C’est
le récepteur le plus simple, il est constitué d’un seul corrélateur. Le récepteur connu
sous le nom de largest path se synchronise sur le trajet de plus forte amplitude. Il est
constitué de deux corrélateurs. Pendant que le premier corrélateur démodule les données,
le second balaye la fenétre d’étalement des retards & la recherche d’un trajet de plus
forte amplitude. Lorsqu’un tel trajet est trouvé, le role des deux corrélateurs est inversé.
La complexité de ce récepteur est double par rapport au récepteur first path. D’autres
structures ont une approche plus globale du traitement des trajets. Le récepteur PDI
effectue une combinaison & gain égal de tous les trajets, alors que le récepteur DRake ne
combine que les trajets ayant une amplitude supérieure a un certain seuil. L’architecture
la plus complexe et la plus performante, le récepteur Rake, effectue une combinaison a
gain maximal de la puissance de tous les trajets. C’est le récepteur optimal vis—a—vis du
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bruit dans les canaux & trajets multiples. Le rapport entre la puissance du signal et celle
du bruit est maximisé a I'instant de décision.

Les interférences d’accés multiple sont un facteur limitant les performances des sys-
témes a étalement de spectre. Alors que le récepteur Rake est le récepteur optimal en ’ab-
sence d’interférences, ses performances se dégradent fortement lorsque le nombre d’utilisa-
teurs croit. La détection conjointe des utilisateurs proposée par S. Verdu en 1986 permet
d’améliorer la fiabilité de la transmission obtenue par les détecteurs « conventionnels »
[26]. Ce nouveau récepteur utilise un banc de filtres adaptés a chaque utilisateur suivi par
une détection basée sur le critére du maximum de vraisemblance appliqué & ces séquences
issues du banc de filtres. Comme sa complexité croit exponentiellement en fonction du
nombre d’utilisateurs, des récepteurs sous—optimaux ont été proposés. Ils peuvent étre
linéaires, non linéaires, & annulation d’interférences paralléle ou série [27, 28, 29, 30, 31].
Le probléme de la minimisation des interférences d’accés multiple présente des analogies
avec le probléme de la suppression des interférences entre symboles. Aussi, les techniques
utilisées s’inspirent des techniques existantes et utilisées en égalisation.

La notion « turbo » a été introduite en 1993 et appliquée au codage de canal. Ce
principe consiste & utiliser les informations a la sortie d’un premier détecteur pour les
réinjecter dans un second détecteur et ainsi ameéliorer la fiabilité de la transmission. Bien
que le terme de turbo—codage soit accepté, ce n’est pas le codage qui est « turbo » mais
le décodage itératif [32]. Aprés avoir été appliqué a I’égalisation, le principe « turbo » est
aussi appliqué aux systémes & étalement de spectre utilisant le codage de canal [33, 34].

1.2.5 Un exemple d’application: le standard UMTs

L’UmMTs désigne les travaux conduits en Europe sur la troisiéme génération de systémes
de communications mobiles. Pour cette troisiéme génération, les décisions de ’ExTs1 sur le
choix de l'interface radio UTRA (UmTs Terrestrial Radio Access) ont été en faveur d’un
systémes W-cDMA en mode FDD (Frequency Domain Duplex) et d’un systéme Tp—cbma
en mode TpD (Time Domain Duplex).

Les concepts a la base du systéme W—-CDMA sont trés proches de ceux de la norme
américaine de deuxiéme génération 1s—95 qui utilise un accés multiple a répartition de
codes. Le systéme W—-cDMA de 'UMTS utilise une bande de fréquences de 5 MHz avec
un facteur d’étalement variant de 4 a 256. Le débit utile maximal supporté par un seul
code est de 384 kbit/s. Pour les services a plus haut débit, plusieurs codes sont alloués
a4 un méme utilisateur. Chaque utilisateur peut alors bénéficier d’un débit maximal de
2 Mbit/s. L’étalement est réalisé par des codes orthogonaux de type Walsh—Hadamard
appelé Ovsr pour Orthogonal Variable Spreading Factor et une séquence de brouillage
(code de scrambling) est utilisée. Les objectifs sont fixés a 2001-2002 pour les premiers
déploiements du réseau en mode FDD.
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1.3 Les modulations & porteuses multiples

Les modulations & porteuses multiples sont basées sur la parallélisation des données
avant leur émission. Le débit élevé d’un message initial est transmis sur plusieurs sous—
porteuses avec des débits plus faibles. Pour que la séparation des signaux en réception soit
efficace, il est nécessaire que les sous—porteuses constituent une base orthogonale. Afin de
minimiser ’occupation en fréquence du signal transmis, les spectres des différentes sous—
porteuses se recouvrent mutuellement tout en vérifiant les conditions d’orthogonalité.
L’information transmise par une sous—porteuse peut alors étre retrouvée en réception sans
qu’il y ait d’interférences dues aux autres sous—porteuses. Ces conditions d’orthogonalité
constituent une généralisation du premier critére de Nyquist et sont a la base du systéme
a porteuses multiples, la dimension fréquentielle s’ajoutant a la dimension temporelle [35].
Une analogie peut étre faite avec les modulations MAQ ot une base orthogonale, constituée
par la voie en phase et la voie en quadrature, est utilisée pour multiplier par deux le débit
binaire d’'une modulation d’amplitude. Dans le cas de la modulation & porteuses multiples,
cette base est constituée par un peigne de Dirac, dans le domaine fréquentiel, espacé de
1/Ts, ou T est la durée d’un symbole sur chaque sous—porteuse.

L’étude des modulations & porteuses multiples remonte aux années 1960 [36]. L.’ap-
proche intuitive alors envisagée consistait & utiliser un banc d’oscillateurs cohérents pour
constituer le signal, chaque oscillateur correspondant & une sous—porteuse [37|. Pour
contourner le probléme de complexité lié a ce type de réalisation, 'utilisation de la trans-
formation de Fourier peut étre trés avantageuse [38, 39]. De plus, des modulateurs en-
tierement numériques sont réalisables a I’aide d’algorithmes de transformation de Fourier
rapide.

1.3.1 Les porteuses multiples

[’adjonction d’un intervalle de garde permet de conserver l'orthogonalité entre les
sous—porteuses méme en présence d’un canal & trajets multiples. En réception, cet inter-
valle de garde est supprimé et ’orthogonalité entre les sous—porteuses peut étre retrouvée.
Avant de spécifier plus en détail le role de cet intervalle de garde, nous exprimons le signal
a porteuses multiples sans celui—ci.

1.3.1.1 Le signal OFDM

Le signal est constitué d’un ensemble de N, sous-porteuses f;. La premiére sous—
porteuse est notée fy et T est la durée d’un symbole. Ces sous—porteuses f sont alors
telles que

fe=Jfotk/Ts, 0<k<N,, (1.18)

Le débit du message sur les sous—porteuses est de 1/Ts, ce qui permet un débit total
de N,/Ts; = 1/T,. Nous choisissons comme fonction prototype la fonction porte. Cette
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fonction prototype s’applique aux symboles xx. Ces symboles sont des éléments complexes
prenant leur valeur dans un alphabet fini et sont les symboles correspondants a une
modulation, comme la MDP4 par exemple. Le signal généré pendant 'intervalle [0,7}]
s’écrit

Np—1

s(t) \/E Z %{xkn Wfkf} , (1.19)

avec II(.) la fonction porte, nulle & P'extérieur de 'intervalle [0,T,[. Le facteur 1/4/N,
normalise 1’énergie du signal. Nous supposons que la modulation OFDM n’apporte pas
d’énergie, soit pour les signaux analytiques avant et aprés la modulation & porteuses

multiples
T, Np-1 Np—1 - 2
/ } : |2, TI(N, 1) [2dt = E:/ d . (1.20)
0
énergie des N symboles énergie des N symboles
r} avant modulation r} aprés modulation

Soit f. la fréquence centrale du signal telle que f, = fo + N,/2 alors

N,—1
S(t) - 2z7rfC Z 2271' k—Np/2)t/Ts ’ (1.21)

que nous pouvons écrire sous la forme
s(t) = R {X(t)n(t)emfcf} . (1.22)

Le signal X () a un spectre limité a Uintervalle [N, /2T5s,N,/2T,[. L’application du
théoréme de Shannon sur I’échantillonnage permet de construire ce signal par des échan-
tillons délivrés & la fréquence N, /Ts, soit

Np—1

X(TLTS/ZV— 227r k— Np/2)n/Np

Np—1

Z
— (-1)"Trp" 1{¢N_pmk}k w (1.23)

227rnk/Np

et le signal émis est donné par

s(t) = R{X (t)I1(¢) } cos(2n fet) — S{X (t)I1(¢) } sin(27 fot) . (1.24)

Les sous—porteuses ainsi constituées sont orthogonales (cf. figure 1.4). Le spectre ob-
tenu est a bande infinie, ceci & cause de la fonction porte. La densité spectrale d’énergie
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du signal analytique $(¢) d’'un symbole OFDM est la somme des densités spectrales des
N, sous—porteuses indépendemment modulées, soit

St 3 |

P k=0

sin (z(f — fi)Ts) |?
m(f = fr)

(1.25)

Pour de fortes valeurs de N,, la densité spectrale devient plate dans la bande de fré-
quences normalisée contenant les sous—porteuses, fTs/N, € [—0,5;0,5[. Ce sont les por-
teuses proches des bords de cette bande qui contribuent principalement a une puissance
hors bande. Ainsi, pour N, grand, la puissance du signal est quasiment contenue dans la
bande occupée par une modulation & porteuse unique, de méme débit binaire, filtrée par
un filtre de Nyquist idéal de facteur de retombée égal a zéro.

Un filtrage plus ou moins sévére & I’émission va limiter I'occupation spectrale du
signal OFDM. Ce filtrage se traduit par un étalement de la fonction porte et produit des
interférences entre symboles, notées IES, qui restent relativement faibles. En pratique, il
est nécessaire de limiter le nombre de sous—porteuses effectivement émises & une valeur
inférieure au nombre de points sur lequel est effectué la transformation de Fourier [35].
Les sous—porteuses sur le bord du spectre sont ainsi éteintes ce qui limite, entre autres,
les interférences dues au filtrage. Notons que la modulation OFDM offre la possibilité
de « dessiner » le contour du spectre du signal émis en annulant certaines de ses sous—
porteuses. Les interférences entre symboles causées par le filtrage restent cependant plus
faibles que celles produites par les trajets multiples du canal qui détruisent 'orthogonalité
entre les sous—porteuses.

DsP normalisée [dB]
5.00

0.00

Fréquence

F1G. 1.4 — Spectre des sous—porteuses du signal OFDM, N, = 4.

Asymptotiquement, les IES peuvent étre limitées en augmentant indéfiniment le nom-
bre de sous—porteuses, ce qui permet d’augmenter la longueur des symboles OFDM et de
limiter la puissance du signal a ’extérieur de la bande du filtre. Cependant, cette méthode
se heurte aux limites imposées par la cohérence temporelle du canal correspondant & effet
Doppler. La solution généralement adoptée consiste en 'utilisation d’un intervalle de garde

[35].
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1.3.1.2 L’utilisation d’un intervalle de garde

L’intervalle de garde permet d’absorber les interférences entre symboles dues aux tra-
jets multiples du canal. Cet intervalle de garde de durée A,, est ajouté au début du
symbole OFDM et est une copie de la fin de ce méme symbole qui voit sa durée augmenter
et devenir égale a T4+ A,. L’intervalle entre les sous—porteuses étant toujours égal a 1/7,
avec 'insertion de l'intervalle de garde il n’y a plus orthogonalité entre celles—ci. La figure
1.5 illustre ce phénoméne pour plusieurs rapports A, /T5.

dsp normalisée [dB] dsp normalisée [dB]

00— A g 00-

—25- —2.5-

-5.0— -5.0-

e 7 =0 s

] n

s o
Fréquence Fréquence

dsp normalisée [dB] dsp normalisée [dB]

-5.0-

Fréquence Fréquence

Fi1G. 1.5 — Influence de lintervalle de garde sur le spectre OFDM, N, = 16.

En réception, l'orthogonalité entre les sous—porteuses est restaurée en supprimant
I'intervalle de garde. Les interférences entre symboles, contenues dans la partie du signal
constituée par I'intervalle de garde, sont elles aussi supprimées si la durée A, est supérieure
ou égale au retard maximal 7,,, introduit par le canal. En prenant un intervalle de garde
tel que sa durée soit légérement supérieure a 7., les contraintes de positionnement de
la fenétre temporelle pour 'application de la transformée de Fourier sont alors moins
fortes. L’énergie du signal contenue dans l'intervalle de garde n’est pas exploitée puisque
cet intervalle est supprimé en réception. La perte en puissance correspondante est égale a
101og ((Ts + A,)/Ts). Par exemple, un rapport (Ts + A,)/Ts = 5/4 conduit & une perte
en puissance de 1 dB et une perte d’efficacité spectrale de 20% par rapport a lefficacité
spectrale théorique.

Des fonctions prototypes différentes de la fonction porte ont été étudiées pour ne pas
avoir recours a l'intervalle de garde tout en limitant les interférences entre symboles. Le
but est d’obtenir des fonctions bien localisées en temps et en fréquence [40]. De plus,
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ces fonctions doivent étre orthogonales et définir une base de ’espace de Hilbert L(R?)
pour les signaux émis. Nous pouvons citer a titre d’exemple la fonction loTA (Isotropic
Orthogonal Transform Algorithm) décrite dans [41].

1.3.1.3 Le facteur de créte

Une des caractéristiques des modulations a porteuses multiples est qu’elles ne sont pas
a enveloppe constante. Pour de grandes valeurs de N, chaque composante en phase et
en quadrature du signal X (¢), défini a I’équation 1.22, suit une distribution gaussienne.
Ce résultat est obtenu & 'aide du théoréme de la limite centrale. Avec E[|zi|]] = 0 et
E[|z1|*] = 1, nous obtenons E[|X ()] = 0 et E[|X (¢)[°] = 1. L’amplitude du signal OFDM
suit donc une distribution de Rayleigh de moyenne égale & /7 /4 et de variance égale & 1.
Quant a la puissance du signal, elle suit une loi du x? & deux degrés de liberté avec pour
fonction de répartition
F(z)=1-¢€". (1.26)
Cette caractéristique des modulations & porteuses multiples conduit & des distorsions
d’amplitudes et de phases dues aux non linéarités des amplificateurs des étages de sortie
de ’émetteur. Afin de limiter ces phénoménes de distorsion, il est nécessaire de réduire
les variations de I"amplitude du signal & la sortie du modulateur ou de limiter le rapport
entre la puissance créte et la puissance moyenne du signal, appelé PAPR pour Peak to
Average Power Ratio. Une autre mesure de la variation de ’enveloppe du signal peut étre
faite avec le facteur de créte qui est le rapport entre 'amplitude maximale du signal et
la racine carrée de la valeur quadratique moyenne de ce signal. Avec cette définition, le
facteur de créte est alors égal a la racine carrée du PAPR, ce qui conduit a une différence
de trois décibels entre les deux quantités. D’un point de vue statistique il est justifié de
s’intéresser aux variations de ’enveloppe du signal par rapport aux valeurs moyennes de
celui—ci. Cependant, pour les modulations a porteuses multiples a étalement de spectre,
le rapport entre la valeur maximale et la valeur minimale — souvent cette derniére est
égale a zéro — reste une donnée importante puisque I’enveloppe de la séquence transmise
sera toujours la méme dans certaines configurations de systémes. C’est alors la dynamique
du signal qui peut étre utilisée pour caractériser les variations du signal modulé. Il est a
remarquer que tous les auteurs ne s’accordent pas sur la définition du facteur de créte. Il
peut aussi étre défini comme étant la valeur maximale le 'amplitude au carré [42].

Plusieurs solutions ont été proposées afin de limiter le facteur de créte, ou le PAPR.
Elles ont toutes pour objectif de minimiser les effets des non linéarités des amplificateurs
qui se traduisent par une dégradation des performances des systémes OFDM.

Une premiére solution consiste & écréter le signal OFDM ou & moduler son amplitude
par une fonction non linéaire [43]. Le signal devient ainsi moins sensible aux effets de
non linéarité de 'amplificateur. Le récepteur, connaissant la fonction de « compression »
utilisée & I’émission, peut restituer les amplitudes initiales, sous réserve que la fonction
définisse une application bijective. Cependant, du fait de la diminution de "amplitude de
certains échantillons du signal, le rapport entre la puissance du signal et celle du bruit
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se trouve diminué. Dans ce cas un compromis doit étre recherché entre la distorsion du
signal et la diminution de ce rapport de puissance pour optimiser les performances du
systéme.

Une autre solution consiste & ajouter des sous—porteuses ne contenant pas d’informa-
tion mais permettant seulement de limiter le PAPR. Plusieurs algorithmes sont proposés
afin d’obtenir un PAPR inférieur & une valeur donnée [44, 45]. Ajouter des sous—porteuses
ne contenant pas d’information conduit & une réduction de ’efficacité spectrale du sys-
téme. Pour contourner cet inconvénient, le PAPR peut étre réduit en modifiant la phase
des signaux sur chaque sous—porteuse [42].

Lorsque la modulation & porteuses multiples est utilisée avec un codage de canal, il
est possible de choisir des codes tels que les séquences obtenues ne générent pas de fortes
amplitudes pour le signal émis. Les séquences orthogonales de Golay, qui font partie des
codes en blocs sont souvent proposées [46, 47].

1.3.2 Les codes correcteurs d’erreurs

Sur un canal sélectif en fréquence, I'information portée par les sous—porteuses affectées
d’évanouissements profonds est perdue pour le récepteur. Afin d’éviter que le taux d’erreur
binaire ne soit trop élevé, 'utilisation de codes correcteurs d’erreur est indispensable. De
plus, un entrelacement fréquentiel, voire temporel peut s’avérer aussi indispensable [48].
Lorsque les sous—porteuses ne sont pas affectées de processus multiplicatifs indépendants
— autrement dit, lorsque la bande de cohérence du canal est supérieure a la bande occupée
par une sous—porteuse — ’entrelacement assure cette indépendance ou tente de la rendre
la plus grande possible. Le codage de canal a été associé & la modulation OFDM pour
donner le systéme CoFDM. Outre les performances intrinséques du code, la redondance
apportée par celui—ci permet de tirer profit de la diversité apportée par le canal. Nous
verrons que I’étalement de spectre couplé & la modulation OFDM permet d’exploiter toute
la diversité du canal vue par le signal.

Le probléme du choix des codes est fonction, entre autres, de la nature des erreurs
introduites par le canal de transmission et en particulier de leur probabilité d’occurrence.
Ainsi, deux catégories d’erreurs sont distinguées, les erreurs groupées et les erreurs aléa-
toires. Les erreurs dites aléatoires sont uniformément réparties dans le flot de données et
typiquement elles sont dues au bruit thermique des étages d’entrée des récepteurs. Les
codes convolutifs sont particuliérement performants pour corriger ces erreurs. Les erreurs
groupées peuvent étre provoquées par les évanouissements du canal. Ces erreurs sont clas-
siquement mieux corrigées avec I'utilisation d’un code en blocs. Notons aussi que le codage
d’une transmission effectuée par paquets a faible quantité de données est plutot réalisé
par un code en blocs. Des solutions sont cependant envisagées avec les codes convolutifs
en ajoutant, par exemple, des d’éléments binaires a la fin de chaque paquet pour que I’état
du codeur soit toujours le méme au début de chaque nouveau paquet.

Enfin, dans les canaux a mémoire générant des erreurs par paquets, des techniques
d’entrelacement et de désentrelacement sont associées aux fonctions de codage. Ainsi, en
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réception, le désentrelacement permet d’obtenir une statistique d’erreurs plus favorable
au processus de décodage.

Les codes en blocs transforment un bloc de k& données d’information en un bloc de
n données correspondant & un mot du code, le code est noté (n,k). Il y a ainsi n — k
données redondantes ajoutées au message initial. Parmi les codes en blocs les plus utilisés
nous trouvons les codes de Hamming, de Golay, les codes BCH ou encore les codes de
Reed—Solomon. Les codes cités précédemment sont séparables, linéaires, cycliques ou non
cycliques. Si la redondance est mélangée a I'information, ou si les bits de redondance ne
sont pas identifiables, les codes sont dits non séparables, sinon ils sont séparables ou repré-
sentés sous forme systématique. La caractéristique linéaire s’applique a la correspondance
biunivoque entre 'ensemble des mots non codés et I’ensemble des mots codés. Enfin un
code en blocs linéaire est cyclique si toute permutation d’'un mot codé donne un autre
mot codé.

Les codes convolutifs, appelés aussi codes continus ou codes récurrents [2], sont éga-
lement trés utilisés dans les systémes de communications numériques. Chaque bloc de n
éléments en sortie du codeur dépend non seulement du bloc des k éléments présents a
I’entrée du codeur mais aussi des v blocs précédents. Les codes convolutifs introduisent
un effet mémoire de profondeur v. Nous présentons plus en détail les codes convolutifs
puisque ce sont ces codes que nous utiliserons avec les modulations & porteuses multiples
a étalement de spectre.

La figure 1.6 représente un codeur convolutif de rendement 1/2, de longueur de
contrainte v + 1 = 7 et de polynomes générateurs P(X) = X6+ X4 4+ X34+ X141
et P’(X) = X0+ X°+ X* 4+ X% 4+ 1. Ces polyndémes peuvent s’écrire sous la forme
P =[1011011] = 1330cta1 et P/ = [1111001] = 171octal- A une séquence binaire initiale u
correspond une séquence binaire codée qui est composée, alternativement, des éléments
des séquences v et v'.

» U
A
Po Pe
P2 P3 Ps
U —p Uy Um—1 Um—2 Um—3 Um—4 U —5 Um—6
, ’ ’
; P 2] P3
’
Po Pg
A4
!
» U

FiG. 1.6 — Codeur convolutif de rendement 1/2 et de longueur de conlrainte égale a 7.
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Il existe, entre autres, deux fagons de représenter un code convolutif : le diagramme en
arbre et le diagramme en treillis. La figure 1.7 donne ces deux représentations d’un code
convolutif de rendement 1/2 et de polynomes générateurs [111] = 7ycpa1 €t [101] = 5octal-
Dans la représentation en arbre, chaque branche du diagramme, les lignes horizontales,
représentent le couple binaire & la sortie du codeur a un instant #; donné. A linstant
initial tp nous avons supposé une sortie égale a (00). Lorsque ’élément binaire & l'entrée
du codeur est égal a 0, le couple binaire en sortie du codeur est porté par une branche
montante, ’entrée a 1 correspond a une branche descendante. Pour la représentation en
treillis, les traits continus correspondent a une entrée égale & 1 et les traits pointillés & une
entrée égale a 0. La sortie du codeur est portée par les branches du treillis et ses nceuds
correspondent & 1’état du codeur, c’est & dire a la valeur (w,—1um—2) a Uinstant ¢;.

00
00 A
00 Etat du codeur
10
P 00 ----00__
0 v 11
v 01
00 01
11
1 10 A
v 00 10
| 01
! e
! v 01 11
v 10 to t ty t3 ta
to | 1 | by ! t3
Représentation en arbre Représentation en treillis

Fia. 1.7 — Représentation des codes convolutifs.

Un code idéal correspond & un code trés long et aléatoire. Cependant, un tel code
g’il peut étre généré, est tres difficile voire impossible & décoder. Le manque de structure
algébrique associé a ce code ne permet pas de procédure économique de décodage. Plutot
que de décoder un code long, il est plus facile de décoder séquentiellement deux codes
courts concaténés. Les performances ainsi obtenues sont équivalentes a celles d’un code
long mais le décodage est plus simple. C’est de cette constatation que Forney, dans les
années 1960, est parti pour proposer une nouvelle stratégie de codage et de décodage :
la concaténation série des codes. Un exemple classique est la concaténation d’un code de
Reed—Solomon et d'un code convolutif.

La concaténation des codes en blocs a été proposée un peu plus tot par Elias en
1954. Elle correspond & une concaténation série de deux codes en blocs séparés par un
entrelaceur uniforme. Ces codes sont appelés des codes produits. Malheureusement, les
premiers algorithmes proposés pour le décodage de ces codes étaient trop peu efficaces.
C’est pourquoi il faudra attendre le développement des turbo—codes, ou plus exactement
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le développement des techniques de décodage des turbo—codes, pour que les performances
de ces codes soient exploitées.

Une autre possibilité d’association des codes est la concaténation paralléle. Cette as-
sociation & conduit au développement des turbo—codes dans les années 1990. Appliqués
dans un premier temps aux codes convolutifs [49], le turbo—codage permet de créer un
code long & partir de deux codes concaténés séparés par un entrelaceur. Le code obtenu
s’apparente & un code aléatoire grace a 'opération d’entrelacement. Avec une procédure
itérative de décodage, couplée & une décision douce et une transmission de la qualité de
la détection entre les étages, les performances obtenues sont trés proches de la limite
théorique de Shannon définie par la relation (1.1) page 8.

1.3.3 La réception des signaux COFDM

La réception des signaux COFDM peut se faire en séparant le décodage de la détection
classique du signal OFDM. Cependant, cette solution n’est pas utilisée en pratique car la
mise en oeuvre d’un décodeur & décision douce est trés avantageuse. La démodulation du
signal OFDM est alors elle aussi douce et fournit un message au décodeur qui n’est pas
binaire. Avec un décodeur & entrée pondérée et a sortie binaire, les performances obtenues
sont meilleures que celles obtenues avec un décodeur a entrée binaire. Lorsque le turbo—
codage est utilisé, le décodage est réalisé de fagon itérative et les sorties des décodeurs
deviennent elles aussi pondérées.

1.3.3.1 Les récepteurs OFrbDM

Afin de simplifier les équations, nous présentons la réception d’un signal OFDM &
travers un canal sans bruit. Nous reprenons les notations de ’équation (1.19) page 22.
Aprés filtrage, transposition en bande de base et suppression de l'intervalle de garde, le
signal recu s’écrit

Np—1

_ Tk 9um(k—N,/2)t/T, .
Y(t) = R {hk e ? } ) (1.27)
P e

ou hy, = pre'®* est la réponse complexe du canal a la fréquence f;. Le signal échantillonné
correspondant s’écrit alors

Np—1
_ n Tk ournk/N,
Y(nT,/N,)) = (=1)* S hy—sb_2mnk/Ny (1.28)
2

= ()" Te0 ™ {y/Nohai by (1.29)
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s0it

hyas = TFD{(—1)”Y(nTs/Np)}Np_1 . (1.30)

n=0

Le traitement effectué en sortie de la transformation de Fourier consiste a multiplier
chaque échantillon par un coefficient complexe égal a I'inverse de la réponse du canal pour
chaque sous—porteuse k. Pour certains auteurs, cette opération est une égalisation du canal
avec une structure d’égaliseur a une prise. Cette appellation est justifiée par le simple fait
que la multiplication est le dual fréquentiel de la convolution temporelle. [.’estimation des
coefficients hy est effectuée par des porteuses pilotes insérées dans la trame des symboles
émis et une interpolation temps—fréquence permet d’obtenir une estimation des coefficients
du canal en tous points.

1.3.3.2 Le décodage de canal

I1 existe de nombreux algorithmes de décodage. La classification la plus utilisée sépare
les algorithmes algébriques des algorithmes probabilistes. Il est aussi possible de classer
ces algorithmes en fonctions d’autres caractéristiques, comme la classe de codes qu’ils
peuvent détecter (codes en blocs ou codes convolutifs), ou comme le type d’erreur qu’ils
corrigent (erreurs indépendantes ou paquets d’erreurs). Les algorithmes algébriques uti-
lisent, comme leur nom l'indique, les propriétés algébriques des codes. Le décodage se fait,
par exemple, par résolution d’équations. Pour les algorithmes probabilistes, la structure
des codes n’est pas utilisée. L’algorithme de Viterbi est ’algorithme probabiliste le plus
utilisé. Les codes convolutifs se prétent bien au décodage pondéré, avec décision douce,
en utilisant 'algorithme de Viterbi. Dans ce cas, la distance qui permet de mesurer la
vraisemblance de chaque chemin possible n’est pas la distance de Hamming, utilisée pour
le décodage avec décision dure, mais la distance euclidienne.

[’amélioration apportée par le codage-décodage de canal peut étre exprimée par la
courbe représentant le taux d’erreur binaire aprés codage en fonction du taux d’erreur
binaire avant codage (figure 1.8). Alors que les performances de la modulation sont ex-
primées en fonction du rapport F./Ny, avec E. I’énergie moyenne regue par bit codé, les
performances du systéme complet, modulation et codage, sont exprimées en fonction du
rapport Fy/Ny, avec Fy 1’énergie moyenne regue par bit utile. Si R est le rendement du
code, R = k/n < 1, alors

% = % —101logo R . (1.31)

Tout code est caractérisé par une capacité a corriger un nombre d’erreurs donné au
dela duquel il dégrade les performances du systéme. En deca de ce niveau, qui correspond
a l'intersection entre la courbe de TEB sans codage et la courbe de TEB avec codage,
le gain apporté par le code est évalué par le décalage de la courbe de taux d’erreur. La
figure 1.8 représente les performances d’une modulation MDP2 ou MDP4 associée & un
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code convolutif de rendement R = 1/2, de polynomes générateurs 133,cta1 €t 171octal. Le
décodage est & décision dure ou a décision douce, I’entrée du décodeur est respectivement
binaire ou pondérée. Les deux décodeurs sont & sortie binaire. Le gain du décodeur a
décision douce est de 2 dB par rapport au décodeur & décision dure pour un TEB de 1074,

TEB TEB aprés décodage
o s =x1 décodage a décision dure o
S i o : décodage 4 décision doycex~ ¥
2o Tk - 2 yceX” o
T go : > y
8- % : x //
1072 > a S0 1077 - e .
N NI : e /
E * “x T = * . 0
WX i p

107t d S 107t -
sans codage \ : .

décodage a décision dure h\ %\ - - * 2

décodage a décision douce '\ . R ,

1o-5 \ 3 108 ¥ .

-5.0 -2.5 0.0 2.5 5.0

Eb/IVO [¢B]

10 1072 0,018 0,064 107"

TEB avant décodage

Fic. 1.8 — Comparaison des performances d’une modulation MDP/ avec el sans codage
sur canal gaussien pour un code convolutif de rendement 1/2.

Le décodage des turbo—codes se fait selon un principe itératif. De méme, pour étre
performant, le décodage des codes produits se fait aussi a 1’aide de processus itératifs. Ce
type de décodage s’appuie sur le concept de contre-réaction. Le décodage de deux codes
convolutifs concaténés en paralléle est réalisé a I’aide de deux décodeurs élémentaires. Le
premier décodeur fournit une estimation pondérée des symboles codés au second déco-
deur qui restitue le message binaire initial. L’entrelacement utilisé & 1’émission permet a
la réception de casser les paquets d’erreurs en sortie du premier décodeur et de fournir
au second décodeur une autre version du message, différente de celle codée par le pre-
mier codeur. Alors que seul le second décodeur élémentaire bénéficie d’une information
fournie par le premier décodeur, le décodage itératif des turbo—codes transmet également
une information extraite du second décodeur au premier décodeur. Le premier décodeur
profite alors de cette information supplémentaire pour améliorer son pouvoir de correc-
tion. En pratique le turbo—décodage est réalisé de facon itérative avec transmission de
cette information supplémentaire entre les étages. Afin que les erreurs soient décorrélées
entre les étages, et entre les décodeurs, un soin particulier doit étre apporté a 'opération
d’entrelacement qui doit s’effectuer de maniére pseudo—aléatoire.

Le choix optimal d’un schéma de codage dépend du taux d’erreur et de la statistique
de ces erreurs a ’entrée du décodeur de canal. Pour notre étude, nous nous fixons comme

objectif un taux d’erreur d’environ 1072 sans codage. Ainsi, ce taux aprés décodage peut
étre tres faible.
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FiG. 1.9 — Performances sur canal gaussien d’un turbo—code de rendement 1/2 en fonction
du nombre d’itérations [49].

1.3.4 Un exemple d’application: la télévision numérique hertzienne eu-
ropéenne

Le procédé CorFDM permet de résoudre les inconvénients liés classiquement a la diffu-
sion hertzienne. Cette diffusion de type point a multipoint est effectuée entre un émetteur
et des récepteurs fixes, portables ou mobiles. Alors que I’émetteur est fixe et unique, les
récepteurs sont situés a l'intérieur d’une zone plus ou moins grande. Pour couvrir correc-
tement un territoire comme ’hexagone, il est nécessaire de faire se chevaucher les zones
couvertes par chaque émetteur pour qu’il n’y ait pas de zones d’ombres. Afin d’éviter
les interférences rencontrées par un récepteur situé sur une zone de chevauchement, la
solution classique consiste a attribuer des fréquences porteuses différentes aux émetteurs
adjacents. Cette facon de procéder limite fortement le nombre de programmes pouvant
étre diffusés dans une bande de fréquences donnée. Actuellement, pour diffuser a 1’échelle
nationale les cinq programmes de télévision analogique en bande UHF, 45 canaux sont
nécessaires. L’utilisation de la technique COFDM permet de résoudre cet inconvénient.
Les réseaux sont alors monofréquences et cing canaux sont nécessaire pour diffuser les
cinq programmes. De plus, 1'utilisation de l'intervalle de garde correctement dimension-
ner permet de tirer profit des trajets multiples du canal et des signaux des émetteurs
adjacents. Pour que les pertes en efficacité spectrale et en puissance liées a la dimension

de I’intervalle de garde ne soient pas trop importantes, le nombre de sous—porteuses est
élevé.

Le procédé COFDM a été validé dans le systéme de télédiffusion numérique terrestre
DvB-T (Digital Video Broadcasting Terrestrial) [50]. La norme [51] offre un grand nombre
de modes, fonction de I'application visée. La taille de la FFT peut étre de 2048 ou 8092
points, ce qui conduit a une durée utile du symbole de 224 us ou de 896 us. La durée de
I'intervalle de garde est égale & 1/4,1/8,1/16 ou 1/32¢de la durée utile du symbole OFDM.
La modulation appliquée aux sous—porteuses est une MDP4, MAQ16 ou une MAQ64. Le
codage de canal est assuré par un code de Reed—Solomon associé & un code convolutif
de longueur de contrainte égale & 7 et de rendements possibles égaux a 1/2, 2/3, 4/5,
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5/6, 6/7 ou 7/8. Les débits utiles transmis dans un canal de largeur de bande de 8 MHz
peuvent alors varier de 4,98 Mbit /s avec une modulation MDP4 et un code de rendement
de 1/2 a 31,67 Mbit/s avec une modulation MAQ64 et un code de rendement 7/8.

1.4 Conclusion

Ce premier chapitre nous a permis de rappeler les caractéristiques des deux techniques
qui constituent la base des modulations a porteuses multiples & étalement de spectre.

La premiére, la modulation a étalement de spectre par séquence directe permet de
supporter ’accés multiple par répartition de code. Les caractéristiques des codes, qu’elles
soient temporelles ou fréquentielles ont été spécifiées pour différentes familles. L’objectif
est de choisir judicieusement ces codes en fonction des caractéristiques de la communica-
tion.

La seconde, la modulation a porteuses multiples, connue sous le sigle OFDM, permet de
générer des systémes de communications numériques a forte efficacité spectrale. De plus,
ce type de modulation est particuliérement robuste face aux évanouissements sélectifs en
fréquences des canaux de propagation radioélectrique a l'intérieur des batiments et des
canaux radiomobiles.






Chapitre 2

Les techniques a porteuses multiples
et 4 étalement de spectre dans un
contexte radiomobile

es avantages et le succés des modulations a porteuses multiples et de I’étalement de
L spectre ont conduit les chercheurs a associer les deux techniques tout en essayant
de tirer profit des avantages de chacune d’elles. Les modulations & porteuses multiples
sont retenues pour leur robustesse en présence d’évanouissements sélectifs en fréquence et
leur bonne efficacité spectrale. Quant a ’étalement de spectre, c’est sa capacité d’acces
multiple par répartition de code qui fait son intérét.

2.1 Les techniques a porteuses multiples et & étalement de
spectre

En 1993, N. Yee, J-P. Linnartz, de 'université de Berkeley, et GG. Fettweis, de Tekne-
kron Communications Systems, proposent une nouvelle technique de modulation appelée
Mc—cDpMA pour Multi-Carrier Code Division Multiple Access [52]. Pour les auteurs, cette
technique est une solution pour combattre les faibles écarts types des temps de retards
du canal de propagation a l'intérieur des batiments. Cette technique est proposée indé-
pendamment par deux autres équipes [53, 54]. Quasiment au méme moment, deux autres
techniques sont proposées, la modulation Mc—Ds—cDMA pour Mulii-Carrier Direct Se-
quence Code Division Multiple Access [55] et la modulation MT—CDMA pour Multi-Tone
Code Division Multiple Access, [56]. Ces trois combinaisons sont connues sous le nom de
modulations & porteuses multiples et & étalement de spectre (Mcss pour Multi-Carrier
Spread Spectrum).

Ces modulations se distinguent par la maniére dont elles combinent les fonctions AMRC
et OFDM. L’étalement est soit réalisé dans le domaine fréquentiel soit dans le domaine
temporel, c’est a dire avant ou aprés la modulation a porteuses multiples. L’orthogonalité
des sous—porteuses est effective soit avant étalement, soit aprés celui—ci. Les sous—porteuses
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Domaine fréquentiel temporel
d’étalement
Sous—porteuses Mc-cbDMA McC-DS—CDMA
orthogonales

Sous—porteuses MT-CDMA
non orthogonales

TAB. 2.1 — Les modulations a porteuses multiples a étalement de spectre.

en sortie de ’émetteur seront orthogonales si I’espace entre ces sous—porteuses est égal a
I'inverse de la durée d’un temps chip. Le tableau 2.1 présente ces techniques en fonction
de leurs caractéristiques. Les termes francais correspondant aux systémes MC—CDMA,
Mc-Ds—CDMA et MT—CDMA sont respectivement I’AMRC & porteuses multiples, I’AMRC
a porteuses multiples et & séquence directe et I’AMRC multipilote.

En réception, des stratégies de détection différentes sont utilisées et leur mise en ceuvre
reste de complexité comparable aux techniques utilisées pour les systémes a étalement de
spectre de type Ds—cDMA [57].

2.1.1 L’AMRC a porteuses multiples

Parmi les trois techniques de modulations a porteuses multiples et & étalement de
spectre, ’AMRC & porteuses multiples est de loin le systéme le plus étudié. Les études
sont principalement réalisées sur les liaisons descendantes synchrones des canaux de pro-
pagation radioélectriques a I'intérieur des batiments et & évanouissements lents. Quelques
études concernent les liaisons montantes asynchrones ou quasi—synchrones [58, 59, 60, 61,
62, 63], ou prennent en compte le décalage Doppler [64, 65] et les erreurs de synchro-
nisation [66]. Des solutions sont envisagées pour combattre ces effets [67, 68, 69]. Des
codes d’étalement différents des codes de Walsh—Hadamard, habituellement choisis, ont
aussi été étudiés [70, 71, 17, 72]. Lorsque les codes de Walsh-Hadamard sont utilisés, une
solution est envisagée pour réaliser en une seule opération la fonction d’étalement et de
transformation de Fourier [73]. L’influence du codage de canal [54, 74] ou du turbo—codage
[75] est évalué et I’étalement de spectre réalisé avec des codes convolutifs orthogonaux est
proposé [76]. Le codage binaire a signal de Hadamard est aussi envisagé et combiné avec
un code convolutif [77].

La modulation AMRC a porteuses multiples étant sensible aux non linéarités des am-
plificateurs, leurs effets sont étudiés [78, 79]. Pour réduire ces distorsions, des codes d’éta-
lement différents des codes de Walsh-Hadamard sont choisis en fonction de la charge
du systéme [71], ou des techniques de prédistorsions sont appliquées au signal avant sa
transposition en bande radiofréquence [80].

Le signal AMRC a porteuses multiples est issu de la concaténation série de I’étalement
de spectre et de la modulation & porteuses multiples. Ces opérations sont appliquées aux
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symboles issus du codeur binaire & signal. Nous nous intéressons ici & ’expression du
signal mono—utilisateur avant de donner les expressions du signal multiutilisateur.

2.1.1.1 Le signal mono—utilisateur

Selon le concept AMRC a porteuses multiples, le message numérique z;(n) de I'utilisa-
teur ¢ est étalé par le code C; = t[co,i, .-+ ,cr,.—1,] propre a cet utilisateur, puis appliqué
a l'entrée d’un modulateur & porteuses multiples. L’étalement est ainsi réalisé dans le
domaine fréquentiel. Chaque sous—porteuse transmet un élément d’information multiplié
par un chip du code propre a cette sous—porteuse. La figure 2.1 illustre ce concept. Sur
cette figure comme sur les suivantes et contrairement a ce que nous avons noté au chapitre
précédent, nous posons fy = —N,/(27}), le modulateur étant représenté en bande de base.
Soient NN, le nombre de sous—porteuses et T la durée d’'un symbole AMRC & porteuses
multiples.

Co,; e?zﬂ'fot
Cl; eZzwflt

ClL.—1,i 2T fnp—11

I[FFT

Fic. 2.1 — Modulateur AMRC a porteuses mulliples sitmplifié.

Pour simplifier les écritures nous considérons que le nombre de sous—porteuses est égal
au nombre de chips par code, N, = L.. [.’équivalent en bande de base du signal a la sortie
du modulateur AMRC & porteuses multiples, pour un symbole z; émis sur I'intervalle de
temps [0,T[, s’écrit

1 Np—1
> cpmill(t) e T Ne /2T (2.1)

VN, &

avec I1(.) la fonction porte, nulle & extérieur de l'intervalle [0,7,[. Comme pour le signal
OFDM, le signal AMRC a porteuses multiples peut étre obtenu a l’aide d’une transfor-
mation de Fourier discréte inverse. En pratique cette transformation est réalisée avec des
algorithmes rapides, la IFFT (Inverse Fast Fourier Transform). Le signal s;(t) étant ex-

Si(t)

primé en bande de base, son spectre est donc centré en 0 et nous pouvons écrire pour le
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signal numérique

- Np-1
SZ'(TLTS/]Vp) _ Qf;V Z Ck,z'(f?”r(k_Np/?)n/Np
\ P k=0

= (=1)"/Nyz:Tep ey }hrst (2.2)

[’équation (2.2) nous montre I'importance que peut avoir la transformé de Fourier inverse
des codes. Afin de limiter les variations de I'amplitude du signal a I’entrée de I’amplifica-
teur RF, le signal s;(¢) doit étre idéalement & enveloppe constante. Les codes de Walsh—

Hadamard donnent des variations maximales d’amplitude égales & la longueur du code
(cf. figure 1.3 page 16). Pour limiter les distorsions a la sortie de "amplificateur RF, ou
son sur—dimensionnement, I'utilisation des codes de Golay est préférable. Les codes que
nous avons proposés au chapitre précédant (cf. tableau 1.3 page 18) permettent d’obtenir
une modulation AMRC & porteuses multiples a enveloppe constante. Ainsi, ils peuvent étre
qualifiés d’idéaux vis—a—vis de ce critére de modulation & enveloppe constante. Cependant
ils présentent des inconvénients que nous verrons au prochain chapitre.

Sur chaque sous—porteuse la durée d’un chip est égale & Ts. En posant T, la durée d’un
symbole z;, nous obtenons T, = T car toutes les sous—porteuses transmettent la méme
donnée z;. Pour que les sous—porteuses soient orthogonales, I’espace minimal est obtenu
avec un écart fréquentiel égal au débit symbole sur les sous—porteuses. Ces écarts sont
donc égaux & 1/Ts = 1/T, et la largeur totale du spectre des lobes principaux est égale
a (N, + 1)/T;. La figure 2.2 représente le spectre simplifié du signal AMRC & porteuses
multiples.

Coi Cl, CL.—1,

. 2 fot
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Fic. 2.2 — Spectre des sous—porteuses du signal AMRC a porteuses multiples.

Le signal AMRC & porteuses multiples est semblable & un signal CoFDM utilisant
un codage en blocs des données, avec une taille des blocs codés égale a la taille de la
transformation de Fourier. Ainsi, comme pour le signal CorDM, ['utilisation d’un intervalle
de garde permet d’absorber les échos du canal afin de supprimer les interférences entre
symboles dues & ces échos. Cependant, des solutions qui ne nécessitent pas I'insertion d’un
intervalle de garde ont été envisagées [59, 81]. Les fonctionnalités telles que I'insertion de
porteuses pilotes ou 'extinction des porteuses sur les bords du spectre, peuvent aussi étre
appliquées au signal AMRC & porteuses multiples.
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Grace a I'étalement de spectre, le récepteur posséde L. répliques de la méme infor-
mation qui est transmise sur les différentes sous—porteuses. En ce sens, les branches de
diversité sont fréquentielles. Afin de bénéficier de cette diversité, le récepteur doit donc uti-
liser I’équivalent d’un récepteur Rake dans le domaine fréquentiel, c’est & dire un simple
produit de fonctions a la place d’une corrélation. De plus, le systéme doit étre dimen-
sionné de facon a ce que d’une part les évanouissements soient non sélectifs en fréquence
sur chaque sous—porteuse et que d’autre part ces sous—porteuses, les branches de diversité,
soient décorrélées.

2.1.1.2 Le signal multiutilisateur synchrone

L’expression du signal multiutilisateur se déduit assez simplement des expressions du
signal mono—utilisateur. Dans le cas d’une communication synchrone, le signal multiuti-
lisateur est la somme des signaux mono—utilisateurs portés par les sous—porteuses. Ainsi,
pour un symbole multiutilisateur, ’équivalent en bande de base du signal émis pendant
l'intervalle de temps [0,T[ s’écrit

Ny—1
s(t) = Y silt)
1=0
Nu—le_l

1
= DY cpamill(t)er N /2T (2.3)
vV i3 =

Dans le prochain chapitre, nous utiliserons largement une notation matricielle des signaux
AMRC & porteuses multiples. Ces notations s’appliquent au signal sans intervalle de garde
et les fonctions de base sont les fonctions exponentielles des sous—porteuses. Ainsi, le signal
s(t) peut se mettre sous la forme

CX
S = ) Vk € [Oa s ’]Vp[ ) (24)
VN,
avec N, = L. et
S = t[Sl Sg e SNP]E(DNP,
C1,1 C12 " QL.
C21 €22+ C2L,
C= | T | eRbede
CLet CLe2 "t CLeLe
¢
X = [371 To - $LC]E(DLC.

Avec I'utilisation des codes de Walsh—Hadamard ou des codes de Golay & séquences com-
plémentaires, le nombre maximal d’utilisateurs est égal a la longueur des codes. Le vecteur
X de longueur L. est tel que a; = 0 si 'utilisateur ¢ n’est pas actif.

En réception, la séparation des utilisateurs se fait dans le domaine fréquentiel puisque
le code d’étalement et d’accés multiple est appliqué dans ce domaine. La figure 2.3 re-



40 Lks TECHNIQUES A PORTEUSES MULTIPLES ET A ETALEMENT DE SPECTRE DANS...

présente un récepteur simple, en bande de base, ou le traitement de ’accés multiple est
séparé du traitement de la diversité et de I’égalisation du canal. Le signal recu est noté
r(t) et la sortie du récepteur y; est une estimation de z;.

e—2z71'f0t Co,;

e—2z7rf1t Cl,

. Egalisation

r(t) —» Traitement | . — 4,
de la
L] . . ’
. diversité
.
L]
=
e—2z7rpr_1t = CLe—1,i

FiG. 2.3 — Récepteur AMRC a porteuses mulliples.

[’intérét de ce systéme est qu’il permet un accés multiple a répartition de codes avec la
modulation OFDM. Classiquement, le multiplexage que permet la modulation OFDM est
temporel ou fréquentiel, les systémes sont alors appelés OFDM—TDMA ou OFDM—FDMA.
Dans la norme de radiodiffusion sonore numérique DAB (Digital Audio Broadcasting), les
différents programmes sont d’abord multiplexés temporellement avant que le flux résultant
ne soit appliqué a la modulation & porteuses multiples. Avec le systéme AMRC a porteuses
multiples, les avantages de I’accés multiple & répartition de codes sont combinés avec ceux
de 'OFDM. C’est pourquoi cette technique a souvent été appelée OFDM—CDMA.

2.1.2 L’AMRC a porteuses multiples a séquence directe

Le systéeme AMRC & porteuses multiples a séquence directe initialement proposé, étale
dans le domaine temporel et avec un méme code une donnée émise sur plusieurs sous—
porteuses [55]. Ce systéme, outre sa robustesse face aux trajets multiples du canal, permet
de supprimer les interférences & bande étroite. Alors que les premiéres études ont été me-
nées sur des systémes quasi—synchrones en liaison descendante [82], ce systéme a porteuses
multiples est surtout analysé pour les liaisons montantes quasi—synchrones [83, 84] et asyn-
chrones [85]. Le traitement de la diversité peut alors étre optimisé avec un entrelacement
fréquentiel adapté au canal [86]. Un codage plus efficace que la simple répétition peut
étre utilisé sans pour autant réduire le débit utile [83] et le schéma proposé pour un sys-
téme sans codage émet alors une donnée différente par sous—porteuse. C’est ce systéme
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que nous retenons pour présenter ’AMRC a porteuses multiples & séquence directe. La
condition d’orthogonalité entre les sous—porteuses est effective aprés I’étalement. L’espace
entre ces sous—porteuses peut étre minimal [55, 86] avec des formes d’ondes rectangulaires.
Lorsque cet espace n’est pas minimal, un filtrage est appliqué sur chaque sous—porteuse
qui respecte la condition d’orthogonalité [87, 88]. Enfin, des codes différents et propres a
chaque sous—porteuse peuvent avantageusement étre utilisés sur des canaux comportant
une composante continue [88].

Le systéme que nous présentons est le systéme AMRC & porteuses multiples & séquence
directe qui étale avec un méme code des données différentes sur chaque sous—porteuse.

2.1.2.1 Le signal émis

Soient z; les données émises, différentes pour chaque sous—porteuse. L.’étalement est
réalisé dans le domaine temporel et 'espace entre les sous—porteuses est minimal pour
qu’il y ait orthogonalité aprés étalement. La figure 2.4 représente le spectre du signal
AMRC a porteuses multiples & séquence directe.

To,i L1, LTNp—1 (mod Np),i

zg,ic;(t) e fot

FiG. 2.4 — Spectre des sous—porteuses du signal AMRC a porteuses multiples a séquence
directe.

Soient T la durée d’un symbole AMRC & porteuses multiples & séquence directe et T,
la durée d’un symbole & I'entrée du modulateur. Sur chaque sous—porteuse la durée d’un
symbole z; est T;, = N,T,. La grandeur T,, égale a la durée d’un chip d’étalement sur
chaque sous—porteuse, détermine ’espace entre les porteuses et LT, = Ts = N,T,. En
notant A I’espace entre les sous—porteuses, nous avons

1 L, L,

Ap=— = - 2.
I= 71,7 NI, T, (2:5)

Pour une longueur de code L. égale au nombre de sous-porteuses N, ou pour un rapport
L./N, = 1, 'enveloppe du spectre du signal AMRC & porteuses multiples a séquence
directe est identique a ’enveloppe du spectre du signal AMRC & porteuses multiples. Dans
ce cas, le symbole AMRC a porteuses multiples a séquence directe est L, fois plus long que
le symbole AMRC a porteuses multiples, mais il contient N, fois plus de données puisque
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chaque sous—porteuse transmet des données différentes. Ce qui conduit a une efficacité
spectrale équivalente pour les deux systémes.

c; t) e2z7rfgt
c; t) e fit
[kl — 5 )} > 5:(1)
w2 .
ci(t) Nt ippy

Fia. 2.5 — Modulateur AMRC a porteuses multiples a séquence directe simplifié.

[’équivalent en bande de base du signal AMRC a porteuses multiples a séquence directe,
pour un utilisateur et N, symboles émis zj ;, s’écrit

s; (t) — (t)e2z7r(1c—]\7p/2)7,‘/TC ’ (2.6)

) Np—1
TpiCi
/—N g -1

3

ot ¢;(t), le code de I'utilisateur 7, peut se mettre sous la forme

T

G(t)y=1 (T(t - nTc)) Cnyi s (2.7)
avec pour la fonction porte I1(.) la définition de I’équation (2.1).

Les lobes principaux du spectre du signal s;(¢) occupent une bande égale & (N,+1)/T..

Le signal numérique correspondant peut étre généré avec un échantillonnage au rythme
T./N,, soit

Np—1
si(nT./N,) = ¢;(nT./N,) Z (_1)”3%2.622”70/1\’;7 = ¢;(nT,/N,) X;(n) . (2.8)
k=0

Le signal AMRC & porteuses multiples & séquence directe peut donc étre généré a I’aide
d’une transformation de Fourier effectuée sur les symboles z, ;. Alors que sur chaque sous—
porteuse ce sont les chips du code ¢; qui étalent les données z ;, en sortie du modulateur
ce sont les données issues de la transformation de Fourier inverse qui étale chaque chip
du code. En effet, pour n € [0,N,], la valeur du code reste constante et est égale & un
des chips de ce code. En posant X; = (X;(0)---X;(N, — 1)) la séquence numérique

correspondant a la transformée de Fourier inverse des 2 ; multipliée par le facteur (—1)",
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la trame numérique d’un symbole AMRC & porteuses multiples & séquence directe émise
se met sous la forme

v L eoiXs | e iXa | | en—iXa |

avec n € [0,N,[. Pour chaque symbole émis il y a donc N,L, éléments numériques. La
fréquence d’échantillonnage est alors N,/T. = L.N,/T5.

Dans le cas synchrone, le signal multiutilisateur est la sommation élément par élément
des trames émises de chaque utilisateur. Dans le cas asynchrone, en posant 7; les décalages
temporels de chaque utilisateur, le signal multiutilisateur s’écrit

Ny—1

s(t) = Z si(t —m) . (2.9)

1=0

Alors que le systéme AMRC a porteuses multiples a dans un premier temps été pres-
senti pour les communications synchrones de la voie descendante, I’étalement dans le
domaine temporel du systéme AMRC a porteuses multiples & séquence directe permet
des communications asynchrones. Les propriétés d’intercorrélations des codes hors phases
doivent donc étre optimisées.

2.1.2.2 Le récepteur

Le récepteur habituellement proposé pour le systéme AMRC & porteuses multiples a
séquence directe ne permet pas de tirer parti de la diversité temporelle ou fréquentielle du
canal [57]. En effet, les évanouissements étant non sélectifs en fréquence sur chaque sous—
porteuse, le code d’étalement ne peut donc pas séparer les trajets multiples du canal.
De plus, les données émises sont différentes sur chaque sous—porteuse et ’absence de
redondance dans I'information ne permet pas une exploitation de la diversité fréquentielle.

La figure 2.6 représente ce type de récepteur. Les données transmises étant différentes
sur chaque sous—porteuse, I’égalisation se fait sous—porteuse par sous—porteuse comme en
OFDM. L’insertion de I'intervalle de garde est souhaitable car il permet d’absorber les
échos du canal. Sur l'intervalle de temps [0,T[ et en sortie du démodulateur, il y a N,
données [yr],, k € [0,N, — 1], qui correspondent aux données émises ; sur chacune des
sous—porteuses.

D’un point de vue théorique, il est possible de bénéficier de la redondance du signal
X; pour améliorer la qualité de la transmission, la trame numérique d’un symbole AMRC
a porteuses multiples & séquence directe possédant L. répliques de la séquence X;. Ce-
pendant, les solutions théoriquement envisageables ne se révélent pas applicables. Nous
exposons la problématique qu’engendrent ces solutions.
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F1G. 2.6 — Récepteur AMRC a porteuses multiples a séquence directe.

Une premiére solution serait de dimensionner le systéme afin d’obtenir une diversité de
réception dans le domaine temporel. En utilisant des matrices d’entrelacement, un ordre
de diversité suffisant peut étre obtenu. Malheureusement, les dimensions de ces matrices
risquent d’étre trop importantes et d’imposer des temps de traitement trop longs.

La deuxiéme solution consisterait a rendre le canal sélectif en fréquence pour obtenir
une diversité dans le domaine des temps de retard. Cela nécessiterait une bande de fré-
quences, occupée par le lobe principal de chaque sous—porteuse, supérieure & la bande de
cohérence du canal pour qu’il puisse y avoir une diversité de réception sur chaque sous—
porteuse. Dans ce cas, la bande de fréquences occupée par le signal AMRC & porteuses
multiples a séquence directe devient trés large. Le débit utile pour un utilisateur sera élevé
si le nombre de sous—porteuses est suffisamment grand, ce qui nécessite de disposer d’une
bande de fréquences totale trés importante.

Cependant, combiné avec des techniques de codage de canal, le systéme AMRC &
porteuses multiples a séquence directe peut bénéficier de la diversité apportée par le canal
[82]. De plus, I'utilisation de codes d’accés multiple relativement courts permet d’envisager
des techniques de détection basées sur le critére de minimisation de la probabilité d’erreur
en utilisant le critére du maximum de vraisemblance a posteriorsi.

En diminuant D’espace interporteuse et en augmentant la bande de fréquences de
chaque sous—porteuse, il est possible de générer un signal ayant une largeur de bande
qui ne soit pas prohibitive et qui permette d’obtenir une diversité de réception dans le
domaine des temps de retard comme en Ds—cDMA. C’est le systéme AMRC multipilote.
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2.1.3 L’AMRC multipilote

Comme I’AMRC & porteuses multiples & séquence directe, I’AMRC multipilote réalise
Pétalement de spectre dans le domaine temporel [56, 89]. Le code d’étalement étant le
méme pour chaque sous—porteuse, ’étalement peut étre réalisé aprés la modulation a
porteuses multiples [90, 91].

La figure 2.7 représente un modulateur AMRC multipilote. Ce modulateur est équi-
valent & celui de la figure 2.5.
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Fia. 2.7 — Modulateur AMRC multipilote simplifié.

Les sous—porteuses ne sont pas orthogonales & la sortie du modulateur, mais elles le
sont avant la fonction d’étalement. En appelant Ay I’espace entre les sous—porteuses, T’
la durée d’un symbole AMRC multipilote, T, la durée d’une donnée avant le modula-
teur AMRC multipilote et T, la durée d’un chip du code sur chaque sous—porteuse, nous
obtenons

1 1 1
A = — = = .
I T, NJT, L.,

(2.10)

Nous avons, comme pour le systéme AMRC & porteuses multiples & séquence directe,
T, = L. T. = N,T;. La figure 2.8 représente le spectre des sous—porteuses du signal AMRC
multipilote. Le recouvrement spectral entre ces sous—porteuses est important et elles ne
vérifient pas les conditions d’orthogonalité. La bande de fréquences By occupée par les
lobes principaux des sous—porteuses est égale a

LN ol 2Lk N1

2
B;=—
e, T,

(2.11)
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Le principal avantage de la technique AMRC multipilote est la possibilité d’utilisation
de codes trés longs. En effet, comparés aux codes d’étalement des systémes a porteuse
unique et a étalement de spectre par séquence directe, des codes N, fois plus longs peuvent
étre choisis tout en conservant une méme occupation spectrale et un méme débit utile.
La borne de Welsh, équation (1.12) page 13, nous montre que la limite inférieure des
maximums des fonctions de corrélation augmente en /L. alors que 1’autocorrélation est
égale a L. en zéro. Les interférences d’accés multiple sont donc mieux rejetées avec des
codes longs. Nous pouvons considérer L, > N, soit By = 2/T%, c’est & dire une bande de
fréquences proche de celle occupée par le lobe principal des systémes Ds—cDMA. Cepen-
dant, ’étalement de spectre par séquence directe utilise a ’émission un filtrage de type
Nyquist afin de limiter 'occupation spectrale du signal et d’optimiser le rapport entre la
puissance du signal et celle du bruit a la réception®. Avec un facteur de retombée de 0,
la bande de fréquences By devient égale & 1/, dans le cas & porteuse unique et elle est
trés proche de cette valeur dans le cas a porteuses multiples.

To,iCi (t)eQWfot
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FiG. 2.8 — Spectre des sous—porteuses du signal AMRC multipilote.

Le signal AMRC multipilote émis pendant un intervalle de temps T, transmet N,
symboles z ; de 'utilisateur . L’expression de ce signal en bande de base s’écrit

Np—1
Z xk‘zcz QZTF(IC—NP/Q)L‘/TS . (212)

\/Np o

Les sous—porteuses sont orthogonales avant ['opération d’étalement. Le signal avant étale-
ment est donc un signal OFDM classique qui peut étre généré numériquement a ’aide d’une

Sit

transformation de Fourier discréte inverse sur les symboles zj, ;. Ce signal échantillonné
au pas T, = Ts/N, s’écrit

X;(nTy/N,) = (=1)"N, D~z }orot (2.13)

Le code nécessite un pas d’échantillonnage de T, = T,/L. tel que ¢;(nTs/L;) = ¢y .
Comme L, > N,, la longueur du code est N, fois supérieure a la longueur des codes
utilisés en Ds—CDMA, le signal X;(t) doit donc étre généré avec un pas d’échantillonnage
égal a T,.. Cette opération est réalisée par interpolation circulaire sur le signal X;(nT,/N,)
avec, dans le cas général, des rapports d’interpolation appartenant a @. Avec le systéme

1. En pratique, le produit entre la valeur de la bande de fréquences équivalente occupée et la valeur
de la durée d'un chip est supérieur a 1. Cet écart par rapport & la valeur optimale fournit une marge de
sécurité sur la dégradation des performances causée par les interférences entre symboles.
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AMRC multipilote, I'insertion d’un intervalle de garde & I’émission n’est pas utile. Le
traitement de la diversité étant réalisé dans le domaine temporel, des récepteurs de type
Rake permettent de supprimer les interférences entre symboles dues au canal. Pour que ce
type de récepteur fonctionne correctement, il est cependant préférable d’avoir un étalement
de la réponse du canal inférieur & L.T,.

Le récepteur habituellement proposé pour le systéme AMRC multipilote n’est pas tout—
a—fait le symétrique de I’émetteur [56]. Au lieu de réaliser le désétalement avant la dé-
modulation & porteuses multiples, ce désétalement est effectué sur chaque sous—porteuse.
Autrement dit, 'orthogonalité entre les sous—porteuses n’est pas restaurée a la réception.
La figure 2.9 représente ce type de récepteur ot le traitement de la diversité, I’égalisation
et le désétalement sont réalisés indépendemment sur chaque sous—porteuse. Avec un tel
récepteur et sur les canaux sélectifs en fréquence, les interférences entre les sous—porteuses
ne sont pas négligeables ce qui dégrade la qualité du signal restitué.

e~ 2mfot c (t)

Egalisation
Traitement
de la diversité

e~ Bit 0

Egalisation

Traitement
r(t) ——» de la diversité

> [Yri = Ekal),

P/S

Egalisation
Traitement
de la diversité

e—227rpr_1t c; (t)

FiG. 2.9 — Récepteur AMRC a porteuses mulliples a séquence directe.

Il est possible d’envisager un récepteur qui restaure 'orthogonalité entre les sous—
porteuses, c’est a dire qui effectue le désétalement avant la démodulation a porteuses
multiples. Comme il y a N, données transmises par longueur de code, le récepteur doit
donc effectuer des corrélations partielles sur le signal recu de fagon a restituer les N,
données?. Dans ce cas, il n’y a plus d’interférences entre les sous—porteuses. Mais, comme
les corrélations partielles des codes ont de moins bonnes propriétés que les corrélations —
périodiques ou apériodiques — effectuées sur toute la longueur du code, les interférences
d’accés multiple sont moins bien rejetées. Un récepteur qui restaure l'orthogonalité entre
les sous—porteuses ne permet pas de profiter pleinement des propriétés de corrélations
des codes d’étalement longs, ce qui constitue a prior: le principal intérét des modulations
AMRC multipilotes.

2. Habituellement le désétallement consiste en une multiplication par le complexe conjugué du code
suivi par une intégration sur toute la longueur du code.
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Il est cependant possible d’améliorer les performances des récepteurs en utilisant une
structure MiMo (Multiple Input Multiple Output) et un critére de minimisation de l'erreur
quadratique moyenne pour ’égalisation [92]. [.’égalisation n’est alors plus réalisée sous—
porteuse par sous—porteuse mais globalement.

2.2 Les modifications des systémes de base

Des modifications peuvent étre apportées aux systémes précédemment décrits. L’ob-
jectif est d’optimiser les paramétres du signal en fonction des caractéristiques du canal, ce
qui correspond a « adapter » le signal au canal. Les paramétres variables sont principale-
ment la longueur des codes et le nombre de sous—porteuses. Ces modifications présentent
I’avantage de ne pas affecter le nombre maximal d’utilisateurs, le débit utile et ’occupa-
tion spectrale. Quel que soit le systéme choisi, il est toujours possible de convertir le flux
initial des données en plusieurs flux paralléles et d’appliquer globalement ou indépendam-
ment sur chaque flux la modulation correspondante, le signal résultant étant toujours un
signal & porteuses multiples a étalement de spectre. Ainsi, la bande de fréquences occupée
par le lobe principal de chaque sous—porteuse peut étre ajustée en fonction de la bande
de cohérence du canal, tout en ayant une durée symbole qui reste inférieure au temps
de cohérence du canal. Nous nous intéressons plus particuliérement aux modifications du
systéme AMRC a porteuses multiples. Ces modifications peuvent, dans certains cas, étre
appliquées aux autres modulations & porteuses multiples a étalement de spectre.

Pour le systéme AMRC a porteuses multiples, il est possible d’augmenter le nombre
de sous—porteuses afin de diminuer le débit symbole sur chaque sous—porteuse. Les éva-
nouissements peuvent ainsi étre non sélectifs en fréquence sur chaque sous—porteuse et la
perte d’efficacité spectrale liée & I'insertion de l'intervalle de garde peut étre réduite. Avec
cette modification, la longueur des codes et le nombre maximal d’utilisateurs ne changent
pas. Le flux initial de données est converti en p flux de données paralléles. Le nombre de
sous—porteuses devient N, = pL. et chaque utilisateur exploite toutes les sous—porteuses
pour transmettre p données. La figure 2.10 représente cette premiére modification pour
un utilisateur.

Une autre modification consiste & réduire la complexité des récepteurs en diminuant
la longueur des codes sans modifier le nombre maximal d’utilisateurs ni le nombre de
sous—porteuses. Les utilisateurs sont divisés en p groupes indépendants. Ainsi la longueur
des codes devient L, = N, /p. Chaque groupe d’utilisateurs constitue un systéme AMRC &
porteuses multiples de base. Un méme code est donc utilisé plusieurs fois. Afin de profiter
de la diversité du canal, un entrelacement fréquentiel permet d’augmenter la distance entre
les sous—porteuses attribuées & un méme groupe d’utilisateurs. La figure 2.11 illustre cette
modification. Les données mE.O] de l'utilisateur ¢ sont multiplexées avec les données de L.—1
autres utilisateurs afin de constituer un premier groupe, le groupe 0. Nous supposons que
les codes permettent un accés multiple de L. utilisateurs. Il en est de méme avec les
données mg?_l] de I'utilisateur 7’ qui utilise le méme code d’étalement que 'utilisateur 4
et cet utilisateur ¢’ appartient au groupe d’utilisateurs noté p — 1. Le nombre maximal
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Fic. 2.10 — Premiére modification du systéme AMRC a porteuses mulliples, augmentalion
du nombre de sous—porteuses.

d’utilisateurs est donc toujours égal & N,. L’accés multiple est ici & répartition de codes
et de fréquence.
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FiG. 2.11 — Deuziéme modification du systéme AMRC a porteuses multiples, diminution
de la longueur des codes.

Ces deux premiéres modifications du systéme AMRC a porteuses multiples s’appliquent
aussi au systéme AMRC a porteuses multiples a séquence directe. 1l est également possible
d’appliquer la premiére modification au systéme AMRC multipilote. Pour ce dernier sys-
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téme, 'utilisation de la deuxiéme modification, qui implique une diminution de la longueur
des codes, n’est pas souhaitable car I'intérét du systéme AMRC multipilote est d’exploiter
les propriétés de codes longs.

Une derniére possibilité de modification des systémes de base a conduit au développe-
ment du systéme appelé Ss—=MC—MA pour Spread Spectrum Multi—Carrier Multiple Access.
Ce systéme est présenté par Kaiser et Fazel dans [24]. Ici, chaque utilisateur profite de
I’accés multiple offert par les codes pour transmettre plus de données. Ainsi, chaque
utilisateur utilise ’ensemble des codes. Le multiplexage des utilisateurs est alors réalisé
dans le domaine fréquentiel. Le principal intérét de ce systéme est la possibilité d’estimer
simplement les coefficients du canal aussi bien pour la voie montante que pour la voie
descendante.

2.3 La comparaison des systémes AMRC & porteuses mul-
tiples

Le tableau 2.2 rappelle les différentes caractéristiques des trois techniques de modula-
tion a porteuses multiples & étalement de spectre. Toutes les données de ce tableau sont
exprimées en fonction de T, la durée d’'un symbole avant la modulation a porteuses mul-
tiples a étalement de spectre. La capacité des trois systémes est équivalente si L, = N,.
Pour une occupation spectrale identique, ces trois systémes permettent de transmettre
avec un méme débit utilisateur 1/7,. Afin effectuer la comparaison, le facteur de retom-
bée du filtrage de Nyquist utilisé & ’émission pour le systéme AMRC multipilote est pris
égal 0. Une structure programmable est proposée dans [93] pour réaliser les trois systémes
AMRC & porteuses multiples. Elle utilise une description unifiée des trois systémes [94].

Modulation Mc—-cbpMA | Mc-Ds-CDMA MT-cDMA
Durée d’un symbole T N, T, N,T,
sur chaque sous—porteuse
Longueur des codes L. L. L'c ~ N,L,
Durée d’un chip T, N,T,/L. N,T,/L.,
Espace entre les 1/T, L./(N,T;) 1/(N,T%)
sous—porteuses
Occupation spectrale NpT+ ! (Np+ DL = O,5M

T ptzx L¥ply

(filtrage de Nyquist)

TAB. 2.2 — Comparaison des caractéristiques des systémes a porteuses multiples a étale-
ment de spectre.

La comparaison des performances des différents systémes a porteuses multiples a éta-
lement de spectre a donné "avantage aux systémes AMRC a porteuses multiples [95, 57].
De méme, comparées au systéme a porteuse unique et a étalement de spectre, les modula-
tions a porteuses multiples a étalement de spectre fournissent de meilleurs résultats, que
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ce soit pour le systéme AMRC a porteuses multiples [96, 97, 98], pour le systéme AMRC &
porteuses multiples a séquence directe [84] ou pour le systéme AMRC multipilote [91]. Ces
conclusions sont obtenues avec des techniques de détection qui n’utilisent pas toujours les
mémes critéres d’égalisation ou de traitement de la diversité par combinaison pour tous
les systémes.

La comparaison des trois techniques d’accés multiple appliquées a la modulation OFDM
a aussi été effectuée [74, 99, 100]. Les résultats obtenus sont fonction du rendement du
code convolutif utilisé et des caractéristiques du canal de propagation.

2.4 Le canal radiomobile

La propagation des ondes radioélectriques entre un émetteur et un récepteur mobile
est perturbée par la présence d’obstacles. Les ondes portant les signaux sont atténuées,
réfléchies ou diffractées par ces obstacles. Ainsi, le signal émis peut arriver au récepteur
par différents trajets. Les phénomeénes de propagation étant linéaires, le canal est modélisé
sous la forme d’un filtre linéaire dont la réponse impulsionnelle h(t,7) varie dans le temps.
Le signal recu est donc affecté d’une variation temporelle ou spatiale liée aux variations en
t, et d’une sélectivité en fréquence liée au comportement en f de la fonction de transfert
du canal H(t,f) qui est la transformée de Fourier de h(t,T).

Les fluctuations sont supposées stationnaires, ce qui permet de modéliser le canal sous
la forme d’un processus stationnaire au sens large et a diffuseurs non corrélés, dénommé
Wssus pour Wide Sence Stationnary Uncorrelated Scatterers [101]. Malgré la difficulté a
déterminer le domaine de validité de ces hypothéses, elles restent largement utilisées car

elles permettent de raisonner avec les moments du second ordre des variables aléatoires
[102].

Le but de la modélisation étant la conception et ’évaluation des systémes de trans-
mission, les effets de la propagation sont classiquement analysés, ou décomposés, en deux
grandes catégories. Les effets a bande étroite sont séparés des effets a large bande.

2.4.1 Le modéle du filtre linéaire variant dans le temps

Le modéle du filtre linéaire variant dans le temps attribue au canal une réponse im-
pulsionnelle qui, en bande radiofréquence, s’exprime sous la forme [103]

L—

h(tyr) = a(t)d(r—m) (2.14)

=0

—_
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ot () est la distribution de Dirac®. Ceci correspond & une réponse impulsionnelle en
bande de base égale a

L-1
h(t,r) = i) Ds(r — 7). (2.15)
=0

La réponse impulsionnelle représente ici un canal possédant L trajets d’amplitude ()
et de phase 6;(t). Nous supposons que la position des trajets est fixe et ne dépend pas
du temps, le canal est modélisable par un filtre discret. Dans le cas contraire, il faudrait
utiliser 7(¢) a la place de 7. Le nombre de trajets séparables vus par le systéme correspond
non pas au nombre de trajets réellement existants dans le canal, mais aux trajets que le
systéme est capable de résoudre. Pour un systéme & étalement de spectre par séquence
directe, c’est la fonction d’autocorrélation du code qui limite la résolution du systéme.

A travers un tel canal, la réponse y(¢) & un signal complexe z(#) s’écrit

y(t) = (hxa)(t) = / > Bi)e ™ 5(e — m)z(t - £)de
—® =0
L-1
= > B0zt — 1) . (2.16)
=0

La réponse impulsionnelle est I'image du canal au temps ¢ + 7 & une excitation impul-
sionnelle en ¢, ce que Bello dans [101] appelle la fonction d’étalement des retards en sortie
du canal, appelée aussi réponse bi—temporelle. Cette réponse impulsionnelle est représen-
tée dans l'espace temps-retard. Par transformation de Fourier, il est possible d’obtenir
les fonctions caractéristiques du canal dans les autres espaces temporels ou fréquentiels,
soient

+oo

Hf) = / h(t,r)e=2mi7dr | (2.17)
+oo

S(r) = / h(t,r)e 2™y | (2.18)

F(v,f) = //]Rzh(t,r)e_m”(”t"'ﬁ)dtdr. (2.19)

Ces fonctions sont respectivement appelées fonction de transfert, fonction de diffusion et
réponse bi—fréquence du canal. Elles sont respectivement représentées dans les domaines
temps—fréquence, Doppler-retard et Doppler—fréquence. Sur la figure 2.12 nous avons
représenté les correspondances entre ces fonctions.

Les quatre fonctions portent la méme information propre au canal puisqu’elles sont
équivalentes a une transformation de Fourier prés. Le modéle de canal choisi étant statis-
tique, ses paramétres sont obtenus & partir des moments d’ordre un et deux des processus.

3. Bien que la distribution de Dirac ne soit pas une fonction, nous Pécrivons de fagon abusive §(.)
comme une fonction.
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N

FiG. 2.12 — Fonclions caractéristiques du canal de propagation radioélectrigue.

Ainsi, pour un canal aléatoire nous utilisons les fonctions de corrélations définies de la
maniére suivante

Fh(t,s,r,f) = E

T (ts, f,l)
Ls(v,p,7.€)
Lr(v,p,fil)

Il
2 =

Ces quatre fonctions de corrélations sont en relation par une double transformation de
Fourier, par exemple T'gy(¢,s, f,l) est égale & la double transformation de Fourier en 7 et &
de la fonction I'y(t,s,7,£). La représentation des relations existant entre les fonctions de
corrélation est semblable & la représentation des relations entre les fonctions caractéris-
tiques du canal de la figure 2.12. A la place des simples transformations de Fourier ce sont
des doubles transformations de Fourier qui sont utilisées. Par exemple, pour les fonctions
I'z, et I'g nous pouvons écrire

FH(t757f7l) = E[H(t7f)ﬁ(87l)]
400 +oo
/ h(t,T)e_2medT/ h(s,f)e_%ﬂ'ﬁdf‘

= // Fh(t,s,r,f)e%”(l&_ﬁ)drdf. (2.24)
]RQ

= E

Nous faisons I’hypothése d’un canal Wssus, c’est a dire un canal stationnaire au sens
large et a diffuseurs décorrélés. Les processus aléatoires liés aux fonctions du canal sont
donc stationnaires au sens large en ¢ et en f. Ces hypothéses correspondent physiquement
a une décorrélation entre les décalages Doppler et une décorrélation entre les trajets
multiples du canal.

La premiére hypothése implique une invariance, par translation temporelle, des fonc-
tions de corrélation. En pratique il est évident que cette hypothése n’est pas vérifiée pour
des translations trop grandes ou lorsque les caractéres physiques du canal ont été modi-
fiés. Cependant, il est toujours supposé que cette stationnarité est respectée a 1’échelle
des communications. En posant n =t — s, et & I’aide d’un changement de variable, nous
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obtenons

Ls(v,u,m&) = //}R2 Fh(t,s,r,f)e2”(“s_”t)dtds

+oo +oo
= / Aty / T (n,7,)e™*mdn
= 7S(V’Ta€)5(y_ ,u) : (225)

La seconde hypothése implique une invariance des fonctions de corrélation par trans-
lation fréquentielle. Cette hypothése est vérifiée dans la mesure ou le signal radiofréquence
vérifie Bg/ f. < 1, avec Bg la bande de fréquences occupée par le signal et f. la fréquence
porteuse. Les propriétés des fonctions caractéristiques du canal sont alors supposées iden-
tiques dans toute la bande de fréquences du signal. En utilisant un changement de variable
similaire a celui effectué précédemment nous obtenons

FS(Va,uaTag) = 75(1/’#’7-)5(7- - S) : (2'26)

Les équations (2.25) et (2.26) obtenues pour la fonction de diffusion sont applicables
aux autres fonctions caractéristiques du canal. Ainsi, pour un canal Wssus et avec 2 =
[ — I, nous pouvons écrire

Lr(tt=n18) = wmnr)d(r=¢), (2.27)
Tu(tt—nff-92) = TunQ), (2.28)
Ls(vp,m8) = vs(vr)d(v — pw)d(r =¢§), (2.29)

r(v f,f = Q) = ww@Q)8v —p) . (2.30)

Nous obtenons ainsi les différentes densités spectrales de puissance d’interaction temps—
retard pour 7y, retard-Doppler pour vg et fréquence—Doppler pour yr. La figure 2.13
représente les relations qui existent entre ces densités spectrales de puissance et la fonc-
tion de corrélation temps—fréquence I'y. L’appellation densité spectrale de puissance est
justifiée par le fait que ces fonctions sont en relation avec les fonctions de corrélation par
des transformations de Fourier (théoréme de Wiener—Kinchine). Ce sont ces fonctions qui
permettent de définir les différents paramétres caractéristiques du canal de propagation
radioélectrique.

/ T
vs(v,T) T (n,8)
Npmms

FiG. 2.13 — Relation entre les densités spectrales de puissance d’un canal WSSUSs.
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Pour obtenir la condition Wssus, les fluctuations du canal ont été supposées sta-
tionnaires. De plus, nous supposons que ce canal constitue un systéme ergodique. En
d’autre termes, les moyennes d’ensemble et les moyennes temporelles ou fréquentielles
sont équivalentes. Comme pour la notion de stationnarité, la notion d’ergodisme n’est
pas toujours vérifiée en pratique [102]. Cependant, nous la supposons vraie a ’échelle des
communications. Ainsi, le canal peut étre modélisé a ’aide de processus stationnaires et
ergodiques.

2.4.2 Les parameétres statistiques du canal

Plusieurs paramétres caractéristiques du canal sont distingués. Les variations & grande
échelle permettent de spécifier les pertes de puissances moyennes. Les variations a petite
échelle sont utilisées pour décrire les phénomeénes de dispersion du canal dans le domaine
des retards et dans le domaine Doppler.

2.4.2.1 Les pertes de puissance

Les pertes en puissance P liées a la propagation en espace libre sont proportionnelles
a d?, o1 d est la distance entre les deux antennes,
167°d’
P=——, (2.31)
G.GrA
avec GG, le gain de I’antenne d’émission, (G, celui de I’antenne de réception et A la longueur
d’onde de I'onde émise. Cette équation peut étre simplifiée de la maniére suivante

P = Ad*. (2.32)

Dans un environnement radiomobile, ces pertes de puissance ne sont plus proportionnelles
a d? mais a d®. Ce coefficient « est souvent supérieur & 2 mais dans certains cas, comme
dans un couloir de batiment ou dans certaines rues, il peut étre inférieur a 2. Typiquement,
ce coefficient est proche de 4 pour les environnements urbains [104]. De plus, pour une
modélisation statistique du canal, ces pertes sont des pertes moyennes, soit

Les pertes de puissances moyennes peuvent aussi s’exprimer a partir des fonctions carac-
téristiques du canal. Ainsi,

P=Ty(0,0) = /7h(0,r)dr _E
R

L-1
> |ﬁ1|2] : (2.34)
=0

Dans cette équation (2.34), les pertes de puissance obtenues ne sont pas fonction de la
distance. Elles sont seulement valables en un point donné, c’est & dire & une distance
donnée d entre les deux antennes.
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De nombreux modéles existent pour caractériser les pertes de puissance moyenne en
fonction de la distance. Parmi les modéles anciens notons le modéle d’Egli et le modéle
d’Okumura—Hata qui sont des modéles simples permettant de prédire les pertes de puis-
sance dans les milieux urbains. Cependant, nous considérons dans notre étude que ces
pertes de puissances moyennes sont compensées par la fonction de controle automatique
du gain présente dans les étages d’entrée des récepteurs. Ainsi, la puissance moyenne émise
et la puissance moyenne regue sont considérées égales.

A coté de ces modéles statistiques, il existe des modéles qui permettent de calculer les
pertes de puissance moyenne d’un canal donné par résolution des équations de Maxwell.
Soit la résolution des équations est faite pour tous les points de ’espace, soit elle ne prend
en compte que les conditions aux limites. Dans ce dernier cas, un tracé ou lancer de rayons
est réalisé pour trouver les rayons qui relient I’émetteur au récepteur, puis les champs sont
calculés & 'aide de l'optique géométrique, ou de la théorie géométrique de la diffraction,
ou encore de la théorie uniforme de la diffraction. Ces modéles sont utilisés pour calculer
la couverture d’un systéme de communication mais sont encore difficilement applicables
pour tester la fiabilité d’une modulation par la simulation. Dans notre étude, seuls les
modéles statistiques sont considérés.

2.4.2.2 Les dispersions temporelles

Plusieurs paramétres caractérisent la dispersion des retards. A partir de la densité
spectrale d’interaction temps-retard 7y, il est possible de définir une densité de probabilité
caractérisant cette dispersion. La fonction yg peut aussi étre utilisée puisqu’elle subit les
mémes variations en 7 que la fonction vy,.

Ainsi, la densité de probabilité associée a la variable 7 s’écrit

pr(t,7) = G : (2.35)

/ Yu(t,m)dr
0

Cette densité de probabilité est fonction de ¢t. Pour chaque profil, il est donc possible de
définir une loi de probabilité sur 7, variant de 0 & Tyax. Il est aussi possible d’obtenir une
valeur moyenne des profils de puissance et ainsi définir la densité de probabilité moyenne

p-(T) par

Eln(tr)]
/0 Bl (t,7)]dr

p-(7) = (2.36)

Les moments d’ordre un et deux de la variable aléatoire 7 sont alors définis. Plus parti-
culiérement le moment d’ordre deux centré est donné par

o? =E[(r - E[7])}] . (2.37)

T
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La dispersion temporelle en 7 induit dans le domaine fréquentiel des variations en f
plus ou moins corrélées. Pour quantifier cette dépendance entre les fréquences, la bande
de cohérence B, est définie en fonction d’un coefficient de corrélation ps. Pour les fortes
valeurs du coefficient de corrélation, deux signaux sinusoidaux séparés d’au plus B. en
fréquence sont affectés des mémes variations. Pour les faibles valeurs de py, ces deux
mémes signaux séparés d’au moins B, sont affectés de variations différentes. La relation
entre ps et B, s’écrit

FH(Och)

Pt = Th00) (2.38)

Nous ne considérons dans cette équation que la corrélation fréquentielle. C’est pourquoi
ps est défini en 5 = 0, c’est & dire pour un décalage temporel nul. Pour une bande de
cohérence donnée, c’est a dire pour un canal donné, les systémes a porteuses multiples
doivent étre correctement dimensionnés de fagon & obtenir une diversité maximale. En
premiére approximation, cette diversité fréquentielle D peut étre approchée par

Bg
szB ,

(2.39)
avec Bg la bande équivalente du signal et B, la bande de cohérence a 70% de corrélation.

Pour les systémes AMRC & porteuses multiples et AMRC a porteuses multiples & sé-
quence directe, la bande de fréquences occupée par le lobe principal de chaque sous—
porteuse doit étre inférieure a la bande de cohérence du canal. Ainsi, les évanouissements
sont plats sur chaque sous—porteuse et la diversité fréquentielle en réception est maximale.
Comme nous le verrons dans le prochain chapitre, la qualité d’une transmission croit avec
la diversité offerte par le canal pour un systéme donné. Afin d’exploiter cette diversité il
faut un nombre de sous—porteuses N, tel que N, > Dy.

Pour le systéme AMRC multipilote, ’espace entre les sous—porteuses n’est pas contraint
par la bande de cohérence du canal. Il faut seulement, pour ce systéme, que 'occupation
spectrale d’une sous—porteuse dans le canal soit plus grande que B.. Le traitement de la
diversité se faisant dans le domaine temporel, les conditions spectrales sont identiques a
celles rencontrées pour les systémes a porteuse unique a étalement de spectre par séquence
directe. Notons cependant que la diversité sur chaque sous—porteuse sera maximale si
I’occupation spectrale d’une sous—porteuse est proche de la bande totale.

Il est possible d’exprimer la bande de cohérence du canal en fonction de I’écart type
des temps de retard. La littérature fournit des formules empiriques mettant en relation
ces deux grandeurs pour une valeur donnée du coefficient de corrélation py. Parmi les
formules les plus simples, notons

1

Ho

B. =~

: (2.40)
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ol la bande de cohérence est définie pour py = 0,5 et pour un coeflicient de corrélation
pr=09

1
500,

B & (2.41)

La littérature est riche de tableaux donnant des valeurs de o et des autres paramétres
caractérisant la dispersion temporelle du canal radiomobile. Ces valeurs dépendent des
fréquences porteuses, des types de liaisons radiomobiles (& l'intérieur ou a l'extérieur
des batiments) et aussi des caractéristiques physiques du canal de propagation. Pour les
communications & l'intérieur des batiments, o, est typiquement de quelques dizaines de
nanosecondes et atteint plusieurs microsecondes a ’extérieur des batiments. Ces valeurs
sont issues de campagnes de mesures réalisées dans des environnements et a des fréquences
variées. La bibliographie de [104] fournit de nombreuses références sur le sujet.

Dans la plupart des modéles théoriques de canaux radiomobiles, la répartition des
trajets est uniforme sur [79 = 0,77—1 = Tax]. Pour les plus simples, il y a équiprobabilité
des événements p-(;) pour ¢ € [0,L[, 'amplitude moyenne des trajets étant la méme pour
tous les trajets. D’autres distributions ont été utilisées pour la répartition des trajets,
notamment la distribution de Poisson appliquée aux canaux radiomobiles urbains comme
aux canaux a l'intérieur des batiments [105, 106]. De méme, des fonctions exponentielles
sont utilisées pour représenter p,(7) [107].

2.4.2.3 Les dispersions fréquentielles

Les dispersions fréquentielles caractérisent 1’évolution temporelle du canal. Elles cor-
respondent a des mouvements dans ce canal. Ces mouvements peuvent aussi bien provenir
des mobiles eux—mémes, émetteurs et récepteurs, que des obstacles présents dans ce canal.
Ces phénoménes produisent des décalages du spectre fréquentiel des signaux émis, appelés
décalages Doppler. Ces décalages Doppler sont d’autant plus importants que les vitesses
radiales sont élevées.

Ainsi, un signal sinusoidal émis & la fréquence f, est recu a la fréquence f, = f. + f4
par un mobile se déplagant a la vitesse v, avec

_ fev
C

fa cos( , (2.42)

ou ¢ est la célérité de la lumiére, ¢ I’angle entre I'onde incidente et le vecteur vitesse du
mobile et f; le décalage Doppler. Quant a ’étalement Doppler, ou la bande Doppler, il
est donné par

By=2f;. (2.43)

La dispersion temporelle est caractérisée par la bande de cohérence dans le domaine
fréquentiel, la dispersion fréquentielle ’est par le temps de cohérence. Nous définissons
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ainsi, la densité de probabilité associée & la variable v

po(fw) = Jf(—”f) , (2.44)

/ vr(v,f)dv

—fa

le coefficient de corrélation p; de deux signaux séparés d’un décalage temporel égal au
temps de cohérence du canal 7,

_ FH(’TCvO)

P = T 0.0) (2.45)

Nous pouvons aussi définir une diversité temporelle qui pourra étre utilisée dans les
matrices d’entrelacement permettant ainsi d’augmenter la diversité disponible dans le
domaine fréquentiel. En notant Tipame la durée d’une trame d’un signal, constituée d’un
certain nombre de symboles, la diversité temporelle sur cette trame est approchée par

Tt rame

D, =
! 7.

(2.46)

Pour les systémes & porteuses multiples, comme pour tous les systémes de communi-
cations, la durée d’un symbole doit étre inférieure au temps de cohérence du canal. Le
nombre de sous—porteuses doit donc étre tel que la durée d’un symbole par sous—porteuse
soit inférieure au temps de cohérence. Le rapport maximal entre les débits avant et aprés
la conversion série-paralléle des systémes & porteuses multiples modifiés est donc fonction
de ce temps de cohérence. Nous retrouvons ici des contraintes liées a la composante OFDM
des signaux a porteuses multiples a étalement de spectre.

Comme pour la dispersion temporelle, ot des relations empiriques sont utilisées entre
la bande de cohérence et ’écart type de la dispersion des retards, des relations empiriques
sont aussi obtenues entre la bande Doppler et le temps de cohérence. La relation la plus
utilisée est

Tom — . (2.47)

Nous avons vu que les dispersions temporelles du canal permettent de spécifier un
nombre minimal de sous—porteuses. Les dispersions fréquentielles limitent la durée des
symboles T des signaux émis tel que Ts < 7., ce qui conduit & donner un nombre maximal
de sous—porteuses aux systémes a porteuses multiples a étalement de spectre. Pour un
débit symbole T, donné, le nombre de sous—porteuses est tel que N, < T./T,.

Les modulations a porteuses multiples & étalement de spectre, comme la modulation
OFDM, sont sensibles aux décalages Doppler. Ces décalages ont pour effet de détruire
I’orthogonalité entre les sous—porteuses. Nous supposerons pour notre étude, que les algo-
rithmes utilisés en réception sont capables de suivre les variations temporelles du canal.
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Autrement dit, la rapidité des systémes a s’adapter aux fluctuations temporelles est su-
périeure a I’étalement Doppler.

2.4.3 L’adaptation des modulations a porteuses multiples au canal ra-
diomobile

Les dispersions temporelles et fréquentielles du canal de propagation font apparaitre
deux contraintes antagonistes. Premiérement, la résistance du systéme a porteuses mul-
tiples aux échos du canal et le souci d’obtenir une bonne efficacité spectrale imposent
une durée du symbole émis suflisamment grande devant 1’étalement de ces échos. Deuxié-
mement, la résistance du systéme a la non cohérence temporelle du canal exige que non
seulement T < 7. mais que la durée du symbole soit bien inférieure au temps de cohérence
du canal. Ces deux conditions peuvent étre vérifiées si [108]

B
Bt pr 1 (2.48)

ol ATmax est I’étalement de la réponse impulsionnelle du canal. Notons simplement que
des études montrent la relative robustesse du systéme COFDM vis—a—vis de l'effet Doppler
[109].

2.4.4 Les modéles de canaux choisis

L’utilisation des modéles statistiques temporels des canaux de propagation radiomo-
bile & large bande est trés répandue pour la simulation logicielle des communications
a lintérieur comme & l'extérieur des batiments. Le modéle mathématique utilisé pour
décrire les caractéristiques temporelles est représenté par ’équation (2.14). Cette formu-
lation mathématique a dans un premier temps été utilisée pour les canaux de propagation
urbains [105]. Elle a ensuite été appliquée aux canaux & l'intérieur des batiments.

Plusieurs modéles de canaux théoriques sont définis a ’aide de processus gaussiens. Ces
processus gaussiens complexes affectent 'amplitude des retards qui le plus souvent suit
un processus de Rayleigh ou de Rice, c’est & dire que leur puissance suit respectivement
une distribution en x? & deux degrés de liberté centrée ou non centrée.

Ainsi pour un canal de Rayleigh multitrajet, 'amplitude (3;(¢) subit des variations de
Rayleigh, la phase 6;(t) est équirépartie sur [0,27[ et la fonction de répartition associée
a 7 est uniformément croissante. Ce type de canal correspond & une communication sans
composante continue. Pour obtenir une variation de Rayleigh de ’amplitude, chaque tra-
jet est supposé constitué d’une somme de trajets indépendants affectés par des variations
statistiquement identiques. Le théoréme de la limite centrale permet d’associer des varia-
tions gaussiennes au processus résultant. Contrairement au canal de Rayleigh multitrajet,
le canal de Rice suppose l'existence d’une composante continue pour chaque trajet ou
pour au moins un des trajets. Ce canal correspond, par exemple, & une communication
fixe, avec des diffuseurs fixes, ou en visibilité directe. Il existe bien siir des modéles de
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propagation plus complexes que les modéles de Rayleigh ou de Rice. Ils sont obtenus &
partir de campagnes de mesures. Citons en exemple le modéle de Saleh—Valenzuela et le
modéle de Pahlavan qui apprécient de maniére trés différente le canal de propagation.

L’objectif de notre étude est de tester la robustesse des modulations & porteuses mul-
tiples & étalement de spectre. Nous nous plagons dans le cadre général des canaux de
propagation radioélectrique a large bande des futurs systémes de communications. Pour
tester ces modulations nous utiliserons le modéle de Rayleigh & large bande, c’est a dire
a trajets multiples. Ce modéle permet, malgré sa simplicité, de tester efficacement la
robustesse et les performances d’un systéme par la simulation. De plus, son utilisation
étant largement répandue, les résultats obtenus seront appréciables quantitativement et
pourront étre comparés aux performances d’autres systémes.

2.4.5 Equivalence temps—fréquence

Nous verrons au prochain chapitre que, sous certaines conditions sur le signal AMRC
a porteuses multiples, la chaine de communication peut étre modélisée dans le domaine
fréquentiel. Ceci conduit a simplifier le systéme. Le modéle utilisé étant le modéle de
Rayleigh, la densité de probabilité associée aux coefficients 3;(¢) de I’équation (2.15) est

po() = Lye 12" (2.49)
solent

Blf] = g(ﬂ, (2.50)

EB*] = o = 20°. (2.51)

Pour simplifier les écritures et comme nous ne nous intéressons qu’aux variations en
T, nous ne représentons pas la variable £. La réponse impulsionnelle du canal s’écrit alors

L-1
h(r) =Y Bies(r — 7). (2.52)
=0

Dans cette équation, le filtre linéaire variant dans le temps est un filtre discret, constitué
de L éléments. Nous posons 77 — 77—y constant ¥l € [1,L[. La variable 7 devient alors
une variable déterministe indépendante du temps. Cette facon de procéder permet de
simplifier les calculs et de modéliser plus facilement le filtre par un filtre numérique.

Le canal étant Wssus, les processus §; sont donc indépendants. Nous définissons la
variable aléatoire vectorielle

h="[Be?, - Bre?*=1], (2.53)
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qui posséde une matrice de covariance K} diagonale car les variables aléatoires 3; sont
indépendantes.

Le canal, modélisé dans le domaine fréquentiel, est représenté par un vecteur de di-
mension N,. Pour un signal a porteuses multiples, chacune des N, sous-porteuses est
affectée par un seul processus multiplicatif correspondant aux variations du canal. Le vec-
teur h doit donc étre de dimension N, ce qui permet de passer du domaine temporel au
domaine fréquentiel & I'aide de transformations de Fourier discrétes de dimension N,,.

La diversité fréquentielle est au plus égale & N,,, ce qui signifie que L est au plus égal a
N,. Pour L < N, le vecteur h est alors constitué de NV, — L zéros. La matrice de covariance
K}, posséde donc L valeurs propres non nulles. La matrice de covariance fréquentielle Kp,
qui est en relation avec la matrice de covariance temporelle Kp par transformation de
Fourier, s’écrit

Ky =WEK,W* . (2.54)

avec W la matrice de transformation de Fourier discréte, de dimension N, x N, qui est
constituée des éléments w; ; = e2mii/Ne  Soit U le vecteur propre associé & une des L
valeurs propres A; de la matrice K. Nous pouvons écrire

KUy =XNU;, Yle[|0L]. (2.55)
En posant V; = WU, pour tout [, nous avons
KgVi=WEKWWU, =WEK,U = \WU =X\V,, Vie|0,L]. (2.56)

De méme, 8’il existe une valeur propre p de Kp alors elle est valeur propre de Kj.
Ainsi les matrices de covariance temporelle et fréquentielle ont les mémes valeurs propres.
Ceci signifie que la diversité obtenue, avec la modélisation dans le domaine fréquentiel
du canal de propagation, est identique a la diversité temporelle. Les processus temporels
sont des processus de Rayleigh. En utilisant les propriétés sur les fonctions certaines d’une
variable aléatoire, les processus fréquentiels obtenus sont aussi des processus de Rayleigh,
la fonction gaussienne étant un invariant pour la transformation de Fourier.

En annexe A.l, nous donnons une démonstration plus analytique de 1’équivalence
temps—fréquence. Nous montrons de plus, que les processus fréquentiels affectant chaque
sous—porteuse sont aussi des processus de Rayleigh. Le méme raisonnement est fait pour
modéliser le bruit blanc additif gaussien dans le domaine fréquentiel.

2.5 L’AMRC a porteuses multiples et multipilote dans un
contexte réseau

La communication & travers un canal de propagation radioélectrique nécessite une
bande de fréquences disponible adaptée et une puissance d’émission suffisante pour que
I'onde électromagnétique porteuse du message atteigne son objectif. Dans un contexte
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multiutilisateur, les ressources fréquentielles doivent étre judicieusement réparties, et les
puissances d’émissions minimales pour limiter, soit les interférences entre les utilisateurs,
soit les interférences avec les autres systémes de communications. Ces contraintes néces-
sitent 1’utilisation de topologie de réseaux de communications sans fil adaptée a ’applica-
tion. L’architecture d’un grand nombre de réseaux sans fil utilise une structure cellulaire.

2.5.1 Le concept cellulaire

La configuration cellulaire d’un réseau est adaptée pour servir un grand nombre d’utili-
sateurs mobiles sur des zones géographiques vastes. Elle est utilisée par les réseaux mobiles
téléphoniques. L’idée de base de ce systéme est de distribuer plusieurs stations de base
sur une zone géographique donnée. Chaque station de base couvre une zone de taille
réduite, la cellule, et utilise des fréquences porteuses différentes de celles des cellules voi-
sines. Pour chaque cellule, le réseau est un réseau centralisé. Afin de limiter ’occupation
spectrale de ’ensemble des cellules, les fréquences utilisées dans une cellule sont réutili-
sées dans d’autres cellules, suffisamment éloignées pour assurer un niveau d’interférence
inter—cellule aussi faible que possible. Ce type de systéme cellulaire utilise classiquement
I’accés multiple & répartition de temps ou de fréquences. Ainsi, le systéme cellulaire per-
met de limiter, d’une part, les puissances d’émission puisque les distances sont réduites
et d’autre part, les bandes de fréquences nécessaires a la communication simultanée d’un
grand nombre d’utilisateurs.

Avec un accés multiple & répartition de codes, les mémes fréquences porteuses peuvent
étre réutilisées dans toutes les cellules. Chaque cellule d’un systéme cellulaire AMRC uti-
lise tout le spectre disponible. La séparation des signaux entre les cellules est réalisée
dans le domaine des codes de la méme facon que la séparation des utilisateurs a I'inté-
rieur d’'une méme cellule. [’augmentation de capacité d’un systéme AMRC sur les autres
techniques d’accés multiple n’est pas due a la capacité du systéme lui-méme, dans une
cellule, mais & la structure cellulaire du réseau [110, 12]. Cette capacité est limitée par les
interférences d’accés multiple entre les cellules et entre les utilisateurs d’'une méme cel-
lule. 11 est donc primordial, dans un systéme cellulaire AMRC, de limiter ces interférences.
Classiquement, c’est le role de I’indispensable controle de puissance qui est utilisé pour
ajuster les puissances d’émission.

Dans notre étude, nous considérons les interférences entre cellules négligeables. Nous
supposons que les codes utilisés par les cellules pour limiter les interférences intercellules
sont parfaits*. Nous nous placons ainsi dans le cas de communications monocellulaires.

4. En pratique ces interférences entre les cellules existent et ne sont pas supprimées par les codes
propres aux cellules, les codes de scrambling. Ces codes sont utilisés pour que les interférences d’accés
multiple intercellules soient vues comme du bruit additif blanc. Dans un contexte multicellulaire, le niveau
de bruit est alors supérieur au niveau de bruit monocellulaire.
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2.5.2 Le controle de puissance

Plusieurs stratégies sont utilisées pour controler les puissances d’émission afin de ré-
duire les interférences d’accés multiple. Ces stratégies sont aussi fonction du type de
communication, voie montante ou voie descendante.

En liaison descendante, la station de base, doit fournir suffisamment de puissance aux
utilisateurs pour assurer une certaine qualité de transmission. Afin de garder cette qualité
constante, la puissance émise augmente lorsque ’utilisateur s’éloigne de la station de base.
Autrement dit, l'utilisateur regoit ses signaux avec une puissance quasiment constante,
quelle que soit sa position dans la cellule. Cette fagon de procéder se traduit par des
phénoménes d’éblouissements. Un utilisateur proche de la station de base regoit le signal
destiné & un utilisateur éloigné avec un niveau plus élevé que le niveau de son propre signal.
Le rapport entre la puissance du signal utile et celle des signaux interférents décroit donc
avec la distance. Pour remédier a cet inconvénient, la station de base peut alors émettre
les signaux avec la méme puissance. Ainsi, chaque utilisateur, quelle que soit sa position,
regoit le signal composite, c’est & dire le signal multiutilisateur, avec un rapport entre la
puissance du signal utile et celles des signaux interférents constants. En supposant que la
puissance d’émission de la station de base soit optimisée pour un utilisateur situé en limite
de cellule, le rapport entre la puissance du signal et celle du bruit est plus important pour
un utilisateur proche que pour un utilisateur éloigné de cette station de base. La figure
2.14 résume ces deux stratégies pour deux utilisateurs, 'une privilégie le rapport entre
la puissance du signal et celle du bruit S/N constant pour chaque utilisateur, cas (a),
et ’autre assure un rapport constant entre la puissance du signal utile et celle du signal
interférant S/1I, cas (b). Les courbes sont données en fonction du rapport d;/d;, ot d; est
la distance entre la station de base et 'utilisateur 7, et d; la distance entre la station de
base et l'utilisateur j. Des algorithmes plus complexes peuvent étre utilisés, ils réalisent
alors un compromis entre les deux cas extrémes présentés en cherchant & optimiser pour
chaque utilisateur le rapport entre la puissance du signal utile et la puissance globale du
bruit et des signaux interférents.

Pour la liaison montante, les signaux des utilisateurs sont émis de facon a ce que
la station de base recoive tous les signaux avec la méme puissance. Cette stratégie est
généralement admise et utilisée [111]. Cependant, nous verrons que des détecteurs peuvent
approcher de trés prés les performances optimales lorsque les puissances recues ne sont
pas égales.

Quelle que soit la stratégie utilisée, c’est le controle de puissance qui gére les différents
niveaux de puissance. Il peut s’effectuer en boucle ouverte ou en boucle fermée. En boucle
ouverte et pour la voie montante, la station de base envoie un signal pilote continu. Le
mobile émet alors avec une puissance inversement proportionnelle & la puissance recue.
En boucle fermée, c’est la station de base qui controle la puissance d’émission du mobile
en mesurant la puissance qu’elle recoit de ce mobile et en lui envoyant des informations
de commande pour augmenter ou diminuer sa puissance d’émission (un simple —1 ou +1
pouvant suffire). En liaison descendante, c’est la station de base qui controle sa puissance
d’émission a partir d’informations recues du mobile. Le systéme de controle de puissance
est donc en boucle fermée.
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FiG. 2.14 — Evolution des rapports S/N et S/I en fonction du rapport d;/d; selon deux
stratégies de contréle de puissance pour la voie descendante.

Pour obtenir les performances des systémes par simulation, nous avons utilisé un
contrdle de la puissance moyenne. C’est a dire que le controle de puissance n’est pas
effectué sur les variations rapides du canal mais sur les variations a grande échelle. Les
rapports entre la puissance du signal est celle du bruit sont alors des rapports moyens
et non instantanés. Comparées aux performances obtenues avec un controéle de puissance
parfait, méme sur les variations & petite échelle du canal, les performances obtenues avec
notre configuration sont moins bonnes. Nous donnerons a titre d’exemple une comparaison
entre les deux facons de procéder.

Quelle que soit la stratégie utilisée, un mauvais controle de puissance a pour consé-
quence la diminution des performances et de la capacité du systéme AMRC.

2.6 Conclusion

Nous avons présenté dans ce chapitre les trois nouvelles techniques de modulations
a porteuses multiples & étalement de spectre, & savoir 'AMRC a porteuses multiples,
I’AMRC & porteuses multiples & séquence directe et I’AMRC multipilote. Ces techniques
permettent, comme pour les systémes Ds—cDMA, 'accés multiple a répartition de codes.

Afin de pouvoir évaluer leurs performances, les hypotheéses faites sur le canal de propa-
gation radioélectrique ont été rappelées. A partir de ces hypothéses, nous avons sélectionné
un modeéle de canal simple qui puisse étre utilisé dans une chaine de communications nu-
mériques.
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Enfin, et toujours dans le but d’évaluer les performances d’une modulation par la
simulation, ’équivalence entre le modéle temporel et le modéle fréquentiel du canal a été
établie. Ainsi, les performances évaluées sur une chaine de communication simulée dans le
domaine temporel sont équivalentes a celles d’'une chaine de communication simulée dans
le domaine fréquentiel.



Chapitre 3

Les récepteurs AMRC a porteuses
multiples linéaires

e systéme AMRC a porteuses multiples étudié ici est le systéme de base non modifié.
Le nombre de sous—porteuses est égal au nombre de chips par code. Pour chaque
séquence d’étalement, un seul symbole est émis, ce qui correspond & un gain d’étalement
égal au nombre de chips par code. Le codage binaire & signal est celui d’une modulation
& déplacement de phase a quatre états et la matrice des codes est par défaut la matrice

d’Hadamard.

Avant de présenter chaque détecteur, nous commencons par présenter les expressions
générales du signal recu et de la variable de décision. Afin de fournir une estimation de la
probabilité d’erreur théorique, les équations de I'approximation gaussienne utilisée sont
développées dans le cas général avant d’étre appliquées a chaque détecteur.

3.1 Classification des récepteurs

Plusieurs classifications des récepteurs suivant les techniques d’égalisation utilisées en
réception sont possibles et ces classifications peuvent aussi bien porter sur les critéres
d’égalisation que sur les structures. Les récepteurs optimaux peuvent étre séparés des
récepteurs sous—optimaux, les récepteurs linéaires des récepteurs non linéaires, les récep-
teurs mono—utilisateurs des récepteurs multiutilisateurs, etc. Dans le cadre de notre étude,
les récepteurs mono—utilisateurs sont linéaires. Les récepteurs multiutilisateurs sont non
linéaires, & annulations d’interférences et combinent les détecteurs mono—utilisateurs en
les incluant dans différents étages de détection.

Contrairement aux détecteurs mono—utilisateurs, les détecteurs multiutilisateurs ne
considérent pas les interférences d’accés multiple comme des brouilleurs. Ils tentent alors
d’utiliser au mieux le signal recu et les informations dont ils disposent sur le canal et les si-
gnaux émis pour retrouver la séquence initialement émise par chaque utilisateur. En 1986,
Verdu proposa une détection conjointe de tous les utilisateurs et appliqua le détecteur a
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maximum de vraisemblance (ML pour Mazimum Likelihood) au systéme AMRC. Les per-
formances obtenues avec ce détecteur sont souvent prises en référence pour comparer les
performances obtenues avec les autres détecteurs. Cependant, nous verrons au prochain
chapitre que la limite du filtre adapté, reste une limite qui n’est pas trop optimiste et qu’il
est possible d’approcher.

Les études portant sur la réception et la détection des signaux AMRC & porteuses mul-
tiples sont nombreuses et variées. Elles concernent la synchronisation [112], 'estimation
du canal a 'aide de porteuses pilotes [113, 64, 114], ou sans porteuses pilotes [61] et la
détection du signal. Les performances obtenues avec des égaliseurs simples sont exposées
et comparées dans le cas de communications synchrones [53, 58, 115, 116, 117] et aussi
pour des communications asynchrones [63]. Afin d’améliorer les performances obtenues
avec ces égaliseurs, des techniques d’annulation d’interférences d’accés multiple sont pro-
posées [118, 119] et associées au codage de canal [120, 121, 122, 123] et au turbo—codage
[124]. D’autres techniques de détection basées sur des critéres de minimisation de la pro-
babilité d’erreur sont aussi étudiées [96, 59, 77]. De méme, des égaliseurs fractionnés a
retour de décision ont été modélisés a I’aide d’une structure Mimo [81]. L’égalisation peut
étre adaptative [64, 119] et utiliser des séquences d’apprentissage [125], ou aveugle avec
des techniques applicables aussi bien aux systémes d porteuse unique qu’aux systémes a
porteuses multiples [126]. Enfin, I'estimation aveugle du canal et la détection du signal
peuvent étre réalisées conjointement a 1’aide de ’algorithme haute résolution SAGE [62].
Notons aussi que 'optimisation du rapport entre la puissance du signal et celle des bruits
et brouilleurs est réalisable en fonction de la puissance du signal de chaque sous—porteuse
et de chaque utilisateur [127].

Une nouvelle solution, présentée dans ce chapitre, propose I’égalisation du signal dans
son ensemble avec une approche matricielle du traitement. Cette nouvelle approche est
proposée pour la détection EQMM. En supposant qu’une technique de détection est mul-
tiutilisateur lorsque tous les signaux sont démodulés, alors la nouvelle technique de détec-
tion est mono—utilisateur. Si multiutilisateur sous—entend l'utilisation d’une quelconque
information déterministe sur les signaux autres que le signal qui nous intéresse, alors la
nouvelle technique est multiutilisateur puisqu’elle nécessite la connaissance des codes des
autres utilisateurs.

Il est difficile de donner une définition exacte au concept de détection multiutilisateur.
En pratique, les techniques de détection sont multiutilisateurs lorsque les algorithmes
de détection utilisent des informations sur les signaux des autres utilisateurs (matrice
de corrélation des codes, formes d’ondes, amplitudes, retards relatifs...). Cependant, S.
Verdu [128] définit 1'objectif de la détection multiutilisateur comme étant « [’étude de la
stratégie de démodulation des informations binaires envoyées simultanément par plusieurs
émetleurs qui partagent un méme canal de communication ». Nous retiendrons cette dé-
finition pour caractériser une technique de détection multiutilisateur et ainsi la nouvelle
technique de détection sera classée parmi les techniques mono—utilisateurs puisqu’elle n’ef-
fectue pas la détection de chaque utilisateur. En revanche, elle nécessite la connaissance
des codes de tous les utilisateurs, de leur puissance relative et de la puissance du bruit.
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Les techniques de détection présentées dans ce document comprennent un étage d’éga-
lisation suivi par le désétalement et la démodulation MDP4, qui délivre des éléments
binaires. ’opération variable dans ce processus de détection est principalement 1’égali-
sation. C’est pourquoi, de fagon abusive, nous utilisons indifféremment les deux termes
détection et égalisation pour qualifier I'opération d’égalisation.

3.2 Le récepteur optimal

La notion d’optimum nécessite de préciser le critére selon lequel le récepteur optimal
est effectivement optimal. En pratique, le récepteur optimal est souvent celui qui fournit
les meilleures performances. Le terme optimal a alors un sens absolu et les performances
d’un tel récepteur sont alors les performances limites qu’il est possible d’atteindre. Ainsi, le
détecteur & maximum de vraisemblance est souvent considéré comme le détecteur optimal,
alors qu’il ne 'est que vis—a—vis de la probabilité d’erreur, sous certaines conditions. En
ne prenant pas en compte les interférences d’accés multiple, le filtre adapté optimise le
rapport entre le signal et le bruit pour la détection d’un signal déterministe en présence
d’un bruit additif [129]. C’est ce critére que nous retenons pour le récepteur optimal. Dans
un contexte multiutilisateur, la limite du filtre adapté est alors une limite théorique des
performances.

3.3 Les récepteurs mono—utilisateurs linéaires

[’application des récepteurs AMRC mono-—utilisateurs au signal AMRC & porteuses
multiples correspond aux techniques de détection utilisées pour les modulations OFDM.
[’égalisation du canal est alors réalisée sous—porteuse par sous—porteuse a ’aide d’une
structure d’égaliseur a une prise. La convolution, ou corrélation utilisée dans le domaine
temporel est remplacée par une simple multiplication dans le domaine fréquentiel.

La méme information étant envoyée sur toutes les sous—porteuses en méme temps, les
différentes techniques d’égalisation correspondent aux différentes techniques de traitement
de la diversité par combinaison rencontrées dans le cas des communications a étalement de
spectre utilisant des récepteurs de type Rake. Les branches de diversité sont pour nous les
sous—porteuses et dans le récepteur, le signal requ sur chaque sous—porteuse est multiplié
par un seul coefficient d’égalisation.

3.3.1 Le signal AMRC a porteuses multiples regu

A Daide de I'expression du signal AMRC multiutilisateur s(t), équation (2.3) page 39,
et de lexpression de la réponse impulsionnelle du canal de propagation h(t,7), équation
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(2.15) page 52, le signal re¢u en bande de base s’écrit

r(t) = ( *s)(t) +n(t)
L—1N,—1 Np—1
= SN Bit)e e aidi(t — ) BN/ DT (1) (3.1)

=0 =0 k=0

Afin de modéliser les effets du canal dans le domaine fréquentiel, nous appliquons et
rappelons ici les hypothéses utilisées pour une modulation OFDM correctement dimen-
sionnée. Ainsi, le canal est non sélectif en fréquence sur chaque sous—porteuse et invariant
pendant la durée Ts + A, du symbole OFDM. L’absence d’interférences entre les symboles
et entre les sous—porteuses est assurée par un intervalle de garde adapté au canal. Pour
assurer I'indépendance des processus aléatoires affectant chaque sous—porteuse de chaque
symbole, la matrice d’entrelacement temporel et fréquentiel est supposée idéale. Avec ces
hypothéses, le canal peut étre modélisé dans le domaine fréquentiel par des coefficients
complexes hj = pkezgk indépendants, propres a chaque sous—porteuse et constants sur la
durée Ts + A,. Nous appliquons ici I’équivalence temps—fréquence développée au chapitre
précédent (§ 2.4.5 pages 61 sqq).

Aprés filtrage, transposition en bande de base, échantillonnage et suppression de I’in-
tervalle de garde, ’expression du message regu en sortie de la FFT peut s’écrire assez sim-
plement sous forme vectorielle, avec comme vecteurs de base les fonctions exponentielles
correspondant aux fréquences des sous—porteuses. Ainsi, un symbole AMRC & porteuses
multiples et multiutilisateur regu s’écrit

R=HCX+N e, (3.2)

avec C' la matrice des codes ot ¢x; = +1/y/L., H étant la matrice des coefficients com-
plexes du canal et N le vecteur colonne des processus additifs blancs gaussiens centrés
complexes. Ces matrices s’écrivent, avec max(Ny) = L, = Np,

R = t[?"o ry o T‘Np_l]E(DNp,
hg 0 .- 0
= : :1 .. : E(DNPXNP’
0 0 - Ay,
X = t[éﬂo Xy v mNp_l]E(DNP,
t
N= "[& & - &np1 | €TV,

3.3.2 La puissance du signal regu

Nous avons toujours N, = L., ce qui permet la substitution de ces deux valeurs. Nous
supposons que les messages des utilisateurs sont indépendants ainsi que les processus
gaussiens du bruit blanc. Pour calculer la puissance recue, nous considérons les processus
aléatoires stationnaires et ergodiques. De plus, dans toute notre étude nous ne prenons
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pas en compte les pertes de puissance dues & la suppression de l'intervalle de garde. La
puissance Pr associée au vecteur R est alors la somme des puissances des utilisateurs et
des puissances par sous—porteuse. La puissance instantanée est ainsi égale au carré de la
norme euclidienne du vecteur R, soit pour Pr qui est une puissance moyenne

Z 12
PR:E[R ] (3.3)
En considérant les coefficients hj déterministes et constants dans un premier temps, nous
obtenons
Nu—1Np—1 Np—1 2
Pp(H) = B> > hiepmi+ Z &k
1=0 k=0
Ny—1Np—1 Np—1
= 3 IhPleri*Bllz ! + Z [1€41%] (3.4)
=0 k=0

La puissance Pr(H) est la puissance associée a ’enveloppe complexe du signal regu. En
notant & I’énergie du symbole émis! de I'utilisateur 4, nous avons E[|z;|?] = 2&;/Ts. La
puissance recue est alors

Ny—1Np—1 - Np—1

%PR =3 ) Ilen DY @ (3.5)

1=0 k=0 k=0

L’opérateur de moyenne est ici un opérateur de moyenne d’ensemble, ou moyenne statis-

= /Q ap . (3.6)

Pour que la puissance moyenne du signal affecté des processus de Rayleigh soit toujours

tique,

normalisée, nous considérons

+oo
B[ h|?] = / i dPy =1 VEE[0,--- N, —1].

Les signaux aléatoires utilisés sont stationnaires et ergodiques & l'ordre deux. L’égalité
est donc obtenue entre les moyennes d’ensemble et les moyennes temporelles, soit

I
/.dP ~ fim —/ Ldt . (3.7)
Q T—4c0 2T -T

. N7 . . . . , .
1. En toute rigueur, & est I’énergie d’'un symbole émis vu par le récepteur. Nous continuerons cepen-

dant & 'appeler « énergie émise ».
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Ainsi, la puissance moyenne de ’enveloppe complexe du signal recu s’écrit

Ny—1Np—1 Np—1

28
_ 240 2
Pp = > Y Ellhulerl 7. T > El&
=0 k=0 k=0
Ny—1 '_, Np_l

= 22 Z [1€x1%] (3.8)

Si tous les utilisateurs émettent avec la méme énergie par symbole & = & et si les bruits

gaussiens complexes ont méme variance Ug = 2Ny /Ts, alors

L v Yo

En sortie du canal, la puissance du bruit dans la bande est importante et le rapport
entre la puissance du signal et celle du bruit est faible. Comme dans le cas des systémes a
porteuse unique a étalement de spectre, ce rapport est multiplié par la longueur du code
aprés désétalement.

3.3.3 Le signal aprés égalisation

Les techniques classiquement proposées pour égaliser le signal AMRC & porteuses mul-
tiples considérent une matrice de pondération diagonale, soit G = diag(go,- - - ,gn,-1)
cette matrice. Aprés égalisation et désétalement, le symbole &; de 'utilisateur 7 s’écrit

T; = tCiGHC4X-|—tC¢'Gf\7

Np—1 N,—1
= > ) cri(grhrcr iz + grés)
— =0
Np—1 Nyl Np—1 Np—1
= Z tigkhrzi + Z Z CriCk,jgkhrTj + Z rigxék - (3.10)
k=0 7=0 k=0

i —
(a) 0 (c)

Le premier terme (a) de I’équation (3.10) correspond au signal utile, celui de 'utilisateur ¢
qui est & détecter. Le second terme (b), représente les interférences d’accés multiple (MAI1
pour Multiple Access Interferences) et le dernier (c) est le terme de bruit blanc aprés
désétalement et égalisation.

3.3.4 L’approximation gaussienne utilisée

Le calcul de la probabilité d’erreur est basé sur le fait que les interférences d’accés
multiple proviennent de plusieurs sources indépendantes. En appliquant le théoréme de la
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limite centrale, ces interférences sont approchées par une variable gaussienne. Ainsi, pour
un canal symétrique, avec une équiprobabilité des éléments binaires a I’émission, un seuil
de décision égal & zéro et un comportement identique entre la voie en phase et la voie en
quadrature, la probabilité d’erreur par élément binaire d’une modulation MDP4 s’écrit 2

Poo= Pr{(U<0n®fe}=+VE) U (U>0nR{e} = V)]
= S Pe{U < OR(e) = +VE | + 5 Pr{U > 0z =~V
= Pr{U < 0/R{x;) = +V7%)

b EW) |
= 5 f( QW[UJ : (3.11)

avec U la variable de décision égale a R{#;} pour une valeur de x; donnée. Afin de
simplifier les écritures, nous considérons la variable de décision de la voie en phase avec

R{ii} =+

Les signaux des différents utilisateurs, émis en bande radiofréquence, sont suppo-
sés indépendants, de moyenne nulle et de méme énergie par symbole &, soit E[z;z;] =
Elz;]E[z;] = 0, Vi # j. De méme, E[¢,&] = E[&;]E[] = 0, VE # 1. De plus, nous suppo-
sons que la variable aléatoire hy pondérée par le coefficient d’égalisation g, a des moments
d’ordre 1 et 2 indépendants de l'indice k. Enfin, la démodulation étant cohérente, nous
supposons que les phases des coeflicients hr sont compensées par les coefficients gr. Au-
trement dit, S{grhr} = 0 lorsque 'estimation de la phase des coefficients du canal est
parfaite, ce qui garantit une absence d’interférences entre la voie en phase et la voie en
quadrature. La moyenne de la variable de décision conditionnellement a hy gy, s’écrit alors

Np—1 Np—1
— ] —
E[U] =R ; Ci,ihkgk \/g: L_C ; %{hkgk}\/;, (3.12)

avec L. = N, et ®{z;} = V& = \/2E}, x; étant l'enveloppe complexe du symbole émis,
soit B[|z;]?] = 26, et Fj Iénergie par élément binaire. En appliquant la loi des grands
nombres, nous obtenons

E[U] ~ E[R{hg}] V& . (3.13)

Les trois termes de I’équation (3.10) sont indépendants. La variance de la variable U
est alors égale a la somme des variances des trois termes, la variance du premier terme
étant nulle. Soit I la grandeur correspondant aux interférences d’accés multiple, c’est a

2. Nous simplifions les notations en posant T, = 1, ainsi E[|z]|*] = 265



74: LEs RECEPTEURS AMRC A PORTEUSES MULTIPLES LINEAIRES

dire le terme (b),

2

Ny—1 Np_l
var[I] = Z Z cricr i R{grhe} | &
7=0 k=0
J#i
Np—1 2
= (;Nu — 1) & Z CkJCk,j?R{gkhk} . (3.14)
k=0

Les codes utilisés étant des codes orthogonaux, le produit ¢ ;ck; est alors égal & 1/L,
avec la probabilité 1/2 et & —1/L, avec la méme probabilité, pour i # j. L.’équation (3.14)
peut alors s’écrire sous la forme

2

Np/2—1 Np/2—1
R{gwhi} R{gpnhyr}
Var[l] = (f\fu—l)éy( Z T— Z T
k'=0 k'"=0
K2
= (Nu— 1)? 7 (3.15)
Posons a, = R{grhp'} et b, = R{grnhgn}, n variant de 0 & N,/2 — 1. Ainsi
K? = (Zan Zb )
- Za +Zb2 = QZanb +D ) anan +
n m#n
+Zbe —QZZanm. (3.16)

Or les variables a,, et b, sont indépendantes et ont méme loi de probabilité, c’est & dire
méme moyenne, soit i, et méme moment d’ordre deux, soit o?. En appliquant la loi des
grands nombres, nous obtenons

Z ZbQ _ p 2
N
nbn =
3 ntn =S bab = 303 b = 22Ny
3 2 2 i
ce qui nous donne pour la variance de I, avec L. = N,
N, —1 >
var[l] & =% (E[%{hgm - E[éR{hg}f) % (3.17)
P



3.4 LA COMBINAISON A GAIN MAXIMAL (Cam) 75

Enfin, la variance du dernier terme de I’équation (3.10) correspondant au bruit, condi-
tionnellement & g est donnée par

Np—1 2

N,
1

Bl Y cra{gnle} | | = I | 9%
€k

IR

e (3.18)

Les puissances de bruit par sous—porteuse sont supposées identiques. En appliquant une
derniére fois la loi des grands nombres & I’équation (3.18), nous obtenons

N, —1

Vp

var[U] =~

(EIR{hg}?] - ER{Ag)) & + Ellg I No (3.19)

Ces approximations seront utilisées pour évaluer la probabilité d’erreur des différentes
techniques de détection. Elles ne pourront étre cependant appliquées que pour des valeurs
de N, et de N, suffisamment élevées de facon & ce que I'approximation gaussienne des
interférences d’accés multiple soit correcte et que la loi des grands nombres soit applicable.

3.4 La combinaison & gain maximal (CGM)

Cette technique de combinaison est optimale vis—a—vis du bruit additif lorsque la méme
information est portée par plusieurs branches de diversité. Dans le récepteur chaque sous—
porteuse est alors multipliée par la valeur conjuguée du coefficient du canal propre a cette
sous—porteuse (cf. annexe A.2)

gr = hi . (3.20)

A T’aide de I’équation (3.10), en remplagant gy par hy, nous pouvons écrire

Np—1 N, Np—1 Np—1
gi= Y qlhlPai+d Y aenglhilei+ ) enibaén (3.21)
k=0 j=1 k=0 k=0
[oE ——————

(a) ~~ ()
(®)

3.4.1 La limite du filtre adapté

En appliquant la technique CGM, I'orthogonalité entre les sous—porteuses n’est pas res-
taurée. Cependant, lorsqu’un seul utilisateur est actif, cette technique fournit les meilleurs
résultats en terme de taux d’erreur binaire. Le traitement de la diversité est optimal en
I’absence d’interférences d’accés multiple et les performances obtenues correspondent a
celles du filtre adapté.

En considérant le terme (b), correspondant aux interférences d’accés multiple, de
I'équation (3.21) égal & zéro, la probabilité d’erreur par élément binaire obtenue avec
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le détecteur CGM pour une modulation MDP2 ou MDP4, est donnée par (c¢f. annexe A.2)

~ L L-1 & 1 L-k ~ k
P=(1—-,/— - 1 —_— 3.22
( \/L+v> ;CL‘”’“(?) ( +\/L+7> ’ (3-22)
Cette probabilité d’erreur est appelée la limite du filtre adapté. Lorsque E[|h,|?] = 1 pour
tout n, v est égal & F;/Ny, le rapport entre I’énergie par élément binaire du signal et la

densité spectrale monolatérale de bruit. Le nombre de branches décorrélées L correspond a
I'ordre de diversité fréquentielle du canal vue par un symbole AMRC & porteuses multiples.

La figure 3.1 donne les courbes de probabilité d’erreur par élément binaire en fonction
du nombre de sous—porteuses décorrélées. Lorsque ce nombre augmente, la probabilité
d’erreur tend asymptotiquement vers une probabilité d’erreur obtenue sur canal gaussien,
courbe (7). La courbe (1) correspond & une diversité égale & un, c’est & dire le cas &
porteuse unique. Comme il n’y a pas de traitement de diversité en OFDM, lorsqu’il n’y a
pas de codage de canal, la courbe (1) correspond aussi aux performances obtenues avec
une modulation OFDM. Ces performances théoriques sont égales aux taux d’erreur binaire
obtenus par simulation.

Ey/No [05]

Fia. 3.1 — Limaite du filtre adapté pour un nombre de sous—porteuses décorrélées variable :
a porteuse unique, 2, 4, 8, 16, et 64 porteuses, respectivement les courbes (1), (2), (3),
(4), (5), (6). En référence, les performances sur canal gaussien (7).

Le nombre de sous—porteuses de la figure 3.1 correspond a la diversité fréquentielle du
canal. En fait, les performances sont indépendantes du nombre de sous—porteuses mais
dépendantes uniquement de 'ordre de diversité du canal. Ainsi, pour un ordre de diversité
L donné, quel que soit le nombre de sous—porteuses N, tel que N, > L, les performances
seront celles obtenues avec N, = L. Autrement dit, dans un canal donné, augmenter la
longueur du code ne permet pas d’améliorer la limite des performances du filtre adapté
mais permet seulement d’augmenter la capacité d’accés multiple.
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3.4.2 Les performances de la détection CGM dans un contexte multiu-
tilisateur

Lorsque le nombre d’utilisateurs croit, les interférences d’accés multiple augmentent
et les performances se dégradent. Cette technique de traitement de diversité offre alors
des performances faibles pour un grand nombre d’utilisateurs actifs. Afin de normaliser
I’énergie des symboles recus, nous avons choisi les coefficients du canal tels que E[|h;|? = 1.
Nous rappelons que les grandeurs |hg| suivent des processus de Rayleigh. Le moment
d’ordre quatre de cette variable est alors égal a 2. Les équations (3.13) et (3.19) deviennent

EU] ~ V&, (3.23)

Ny—1_
var[U] = N &+ No . (3.24)

Vp

Les performances de la figure 3.2, pour une diversité L donnée, sont dépendantes du
rapport N, /L.. Pour un rapport fixe entre le nombre d’utilisateurs actifs et la longueur
du code, les performances sont identiques. Cette méme conclusion est obtenue avec les
autres techniques de détection. Ainsi, des systémes utilisant des codes de longueur 8 et de
longueur 64 donnent les mémes performances en terme de TEB pour respectivement 8 et
64 utilisateurs actifs, quel que soit I < 8. A bande occupée égale, les débits utiles, pour
chaque utilisateur, sont en rapport de 1/8. L’efficacité spectrale maximale de ces deux
systémes est alors identique.

L’approximation gaussienne utilisée considére les interférences d’accés multiple de la
variable de décision comme du bruit additif gaussien. Pour construire cette approximation,
il faut que les conditions d’application du théoréme de la limite centrale soient respectées.
Ces conditions sont respectées pour un nombre d’utilisateurs et une longueur des codes
élevés [130]. Les résultats de la figure 3.2 montrent que pour N, =8 et N,, = 2 ou 4, ces
conditions ne sont pas respectées avec un rapport I, /Ny > 10 dB. Par contre a partir de 16
porteuses décorrélées et pour un nombre d’utilisateurs supérieur & N,/4, 'approximation
gaussienne effectuée précédemment est correcte. L’erreur d’approximation s’explique par
le fait que la variable de décision U ne suit plus une loi gaussienne. La figure 3.3 représente
la densité de probabilité du terme correspondant aux interférences d’accés multiple de la
variable de décision, p, (U) pour deux valeurs de N, et N,,. Cette densité de probabilité est
comparée & la densité de probabilité d’une variable gaussienne de méme moment d’ordre
deux.

D’autres approximations, gaussiennes elles aussi, ont été utilisées pour estimer la pro-
babilité d’erreur des systémes AMRC. Elles fournissent des relations simples qui permettent
de calculer les probabilités d’erreur. Citons "approximation gaussienne habituellement
utilisée et donnée par I’équation (1.17) page 19. Nous appelons cette approximation « ap-
proximation A ». L’équation (3.22) de la probabilité d’erreur de la limite du filtre adapté
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FiG. 3.2 — Comparaison entre les TEB el les probabilités d’erreur de la délection CGM ap-
pliquée au systéme AMRC a porteuses mulliples a N, porteuses décorrélées. TEB pour un
nombre d’utilisateurs actifs égal @ N, (1), 3N,/4 (2), N,/2 (3), N,/4 (4). En trait poin-
tillé, les performances théoriques de la probabilité d’erreur (5) pour chaque configuration
el en référence la limite du filtre adapté (6) pour N, porteuses.
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Fia. 3.3 — Comparaison des densités de probabilité des interférences d’accés mulliple de
la variable de décision de la détection CGM. Densité de probabilité mesurée (1), densité
de probabilité gaussienne de méme moment d’ordre 2 (2).

s’écrit alors sous la forme

Ey
P=|1-|2p
< [No *

- Lp— L—k
2(N, — 1) 1/2 K 1
3L, L+ 1] Z CL—1+k 9 X

k=0 . (3.25)
x| 14 &LJF 2N = 1) 1)L+1 o
Ng 3L, '

Une autre approximation, toujours gaussienne, est de remplacer la densité spectrale de
puissance du bruit Ny par Ny + Ip, ot Iy correspond a une densité spectrale de puissance
des signaux interférents [131]. Nous notons cette approximation « approximation B ». Le
rapport v de I’équation (3.22) devient

v = (No/Ey+ N, —1)7*. (3.26)
Avec cette approximation, le pouvoir séparateur des codes n’est pas pris en compte. Ce
qui conduit a sous—estimer la valeur de ~.

Les deux approximations gaussiennes présentées donnent des probabilités d’erreur
différentes de la probabilité d’erreur mesurée de la variable de décision. Ces différences
sont d’autant plus importantes que le nombre d’utilisateurs est faible, ou que le rapport
entre la puissance du signal et la puissance du bruit est élevé. En effet pour des rapports
Ey /Ny faibles, la variable de décision est plus affectée par le bruit blanc que par les signaux
interférents, la probabilité d’erreur obtenue par approximation est proche de la valeur du
TEB.

La figure 3.4 donne les performances obtenues avec ces deux approximations pour un
systéme AMRC & porteuses multiples a 16 porteuses décorrélées.
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FiG. 3.4 — Probabilité d’erreur de la détection CGM appliquée au systéme AMRC a por-
teuses multiples pour N, = L. = 16 et avec N,, = 16 (1), 12 (2), 8 (3), 4 (4). En référence,
la limite du filtre adapté (5).

La technique de détection CGM n’est souhaitable pour les systémes AMRC a porteuses
multiples que pour un nombre d’utilisateurs actifs trés faible. Dans ces conditions, 1'ef-
ficacité spectrale du systéme multiutilisateur, c’est & dire Defficacité globale du systéme,
est alors elle aussi trés faible. Cette technique de détection reste cependant d’un grand
intérét puisqu’elle nous fournit les performances limites qu’il est possible d’atteindre.

3.4.3 Application de la détection CGM a la nouvelle famille de codes

Dans le premier chapitre, nous avons présenté une nouvelle famille de codes a enveloppe
non constante qui, aprés la modulation & porteuses multiples, fournissent un signal a
enveloppe constante. La figure 3.5 donne la limite des performances obtenues avec ces
codes.

Sur un canal gaussien les performances de ces codes sont les mémes que celles obtenues
avec les codes de Walsh-Hadamard, ou les séquences complémentaires de Golay. Ces
codes étant orthogonaux, les performances sont indépendantes du nombre d’utilisateurs.
Le principal inconvénient de ces codes est qu’ils n’attribuent pas la méme puissance du
signal & chaque sous—porteuse, puisqu’ils ne sont pas a enveloppe constante. Ainsi, sur un
canal de Rayleigh & trajets multiples, toutes les branches de diversité vues par le récepteur
n’ont pas le méme poids. Il existe une sous—porteuse qui porte plus de puissance que les
autres sous—porteuses. Si cette sous—porteuse est affectée pas un évanouissement profond,
alors une quantité importante de la puissance du signal est perdue. Le rapport entre la
puissance du signal et celle du bruit se trouve ainsi dégradé. Supposons "amplitude du
signal égale & 1 sur toutes les sous—porteuses n, sauf sur une seule, soit la sous—porteuse
m, ou amplitude est L./2 — 1 (¢f. tableau 1.3 page 18). Le rapport entre la puissance
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Fic. 3.5 — Comparaison de la limite du filtre adapté de la nouvelle famille de codes (1)
avec la limite du filtre adapté des codes de Walsh-Hadamard (2).

associée a la sous—porteuse m et celle d’une sous—porteuse n est donné par

()5

Ainsi, pour N, = L. > 6, le rapport des puissances devient important et le taux d’erreur
augmente avec la diversité, courbe (1) figure 3.5, contrairement aux performances obtenues
avec les codes de Walsh-Hadamard, courbe (2). La valeur optimale de 'ordre de diversité
est atteinte pour L. = 6 avec ces nouveaux codes. Il est donc préférable de ne pas travailler
avec des codes trop longs.

Contrairement aux codes de Walsh-Hadamard, les performances obtenues avec ces
nouveaux codes ne sont pas uniquement dépendantes du rapport N, /L., pour un ordre
de diversité donné. Ainsi, pour L < &, les performances obtenues avec N, = L. = 64 sont
différentes des performances obtenues avec N, = L. = 8. Cependant, pour une longueur
de code donnée les performances s’améliorent lorsque 'ordre de diversité augmente. La
figure 3.6 présente la limite du filtre adapté obtenue avec ces codes en fonction de I'ordre
de diversité du canal et avec N, = L. = 16.

Quels que soient les codes utilisés, la technique de diversité utilisant la combinaison a
gain maximal ne permet pas aux systémes AMRC de supporter un grand nombre d’utili-
sateurs. Avec cette technique, les interférences d’accés multiple ne sont pas minimisées et
I'orthogonalité entre les codes est détruite.
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Fi1G. 3.6 — Limite du filtre adapté de la nouvelle famille de codes avec N, = L. = 16 el
pour un ordre de diversité L égal a 1 (a), 2 (b), 4 (c), 8 (d), 16 (e). En référence, les
performances sur canal gaussien (f).

3.5 La combinaison a gain égal (CGE)

Le gain, en terme de performances, apporté par la technique de combinaison a gain
maximal n’est pas toujours suffisant par rapport au prix technologique a payer pour es-
timer correctement ’amplitude des coefficients hy. Il peut alors étre préférable de ne pas
corriger cette amplitude, ce que propose la technique de combinaison a gain égal qui a
initialement été proposée afin d’éviter cette estimation. Comme la technique de combi-
naison a gain maximal, la combinaison & gain égal est issue des techniques de traitement
de diversité linéaire utilisées pour les modulations a étalement de spectre par séquence
directe.

Avec cette technique de combinaison, chaque branche de diversité est pondérée de
fagon égale par une amplitude unité

hy,
gk = 3.28
et I’équation (3.10) devient
Np—1 N, Np—1 Nl
A k
b= ) calhrleit Y ) ericnglhilei+ ) Chi T 16 (3.29)
k=0 7j=1 k=0 k=0

J#i

Les interférences d’accés multiple, trop préjudiciables avec la technique CGM, peuvent étre
partiellement évitées avec la combinaison a gain égal. La distorsion des codes orthogonaux
est moins importante avec la technique CGE qu’avec la technique CGM.
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Avec cette technique de détection, les expressions de la variance et de 'espérance,
équations (3.13) et (3.19), de la variable de décision deviennent

\/gﬁ

var[U] = Ni}v ! (1 - —> & + No . (3.31)
P

o
S
R

(3.30)

La figure 3.7 présente une comparaison des performances théoriques de la probabilité
d’erreur avec les résultats de mesure du taux d’erreur par élément binaire pour 16 et 64
sous—porteuses décorrélées. Contrairement a la technique de combinaison & gain maximal,
I’approximation gaussienne n’est pas satisfaisante pour N, = 16 et N, = 4.
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Fia. 3.7 — Comparaison entre les TEB el les probabilités d’erreur de la détection CGE
appliquée au systéme AMRC a porteuses multiples. TEB pour N, égal a N, (1), 3N, /4
(2), Ny/2 (3), N,/4 (4). En trait pointillé les performances théoriques de probabilité d’er-
reur (5) pour chaque configuration et en référence la limite du filtre adapté (6) pour N,
porteuses.

Il est possible de calculer les performances limites de la détection CGE. Elles sont
obtenues lorsque les interférences d’accés multiple sont inexistantes, ce qui correspond a
un nombre d’utilisateurs actifs égal & un. Pour un ordre de diversité L tel que L = N, = L.,
le rapport défini dans ’équation (3.11) est alors donné par

;(
W L 5 Z|hk| (3.32)

Le calcul de la probabilité d’erreur nécessite le calcul de la densité de probabilité de la
somme de processus de Rayleigh, soit « cette somme. Il n’existe pas de formule analytique
simple de cette densité de probabilité qui reste un probléme historique. Cependant, pour
de faibles valeurs des |hg|, une solution approchée peut étre utilisée [132]. Dans notre cas,
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la densité de probabilité de « est égale & [133]

2L-1

— o —a/2)
pa(a) = TN =T , (3.33)
avec
1 (2FT(L +0,5)
=57 (T) : (3.34)

ou I'(.) est la fonction gamma. La probabilité d’erreur P. s’écrit

@ [ (3.5)
P:/ P oe—/ e " dt da . 3.35

) 0 “ \/7_7 a '
Le calcul de cette intégrale est similaire au calcul présenté dans I'annexe A.2. La proba-
bilité d’erreur par élément binaire pour une modulation MDP2 ou MDP4 s’exprime alors
simplement par

~ LL-1 & 1 L—-k ~ k
P=|1—-,/— — 1 — . .
< \/L+7> ;CL—“’“(?) ( VIvy (3:50)

0

Nous retrouvons ainsi I'expression de la limite du filtre adapté, équation (3.22), pour
laquelle v = Ej/Ny. Dans le cas d’une détection CGE, nous avons [134]

_ (TE+05N"" 2 By (3.37)
7= NG LN '
La figure 3.8 donne les performances limites, en fonction de 'ordre de diversité, obte-
nues a l’aide des équations (3.36) et (3.37). Nous rappelons que 'ordre de diversité est ici
égal a la longueur des codes et au nombre de sous—porteuses.

Contrairement a la limite du filtre adapté, les performances limites de la détection
CGE ne tendent pas asymptotiquement vers la probabilité d’erreur par élément binaire
obtenue sur canal gaussien. En utilisant la relation suivante

(2n —1)!

09 = Smrr,

\/7_T Y

et la formule de Stirling [1]

n! = n"e"V2mn, (3.38)
n—+4o0o

la limite quand L — +o0o de v est alors donnée par 2e ! E}/Ng. L’écart théorique entre

les performances sur canal gaussien et la limite des performances de la détection CGE

sur canal de Rayleigh a trajets multiples est donc de 1,33 dB. En fait cet écart n’est que
de 1,05 dB [135, 134], soit 4/7 en linéaire. Cette différence d’environ 0,3 dB est due a la
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Fia. 3.8 — Comparaison entre les TEB el les probabilités d’erreur de la détection CGE
mono-ulilisateur. Limite des performances mesurée pour N, égal a 2, 4, 8, 16, et 64, res-
pectivement les courbes (1), (2), (3), (4), (5). En trait pointillé les performances théoriques
de la probabilité d’erreur (6) pour chaque configuration et en référence, les performances
sur canal gaussien (7).

densité de probabilité d’'une somme de variables de Rayleigh, équation (3.33), qui n’est
qu’une solution approchée de cette densité de probabilité.

3.6 La restauration d’orthogonalité

Cette technique permet d’annuler la distorsion apportée par le canal. Ainsi, "ortho-
gonalité entre les codes des différents utilisateurs est restaurée aprés égalisation. Les in-
terférences d’accés multiple sont donc supprimées et le critére correspondant est appelé
distorsion—créte ou Zero—Forcing (ZF) [136]. En terme de traitement de diversité par com-
binaison, la technique est appelée ORC pour Orthogonality Restoring Combining que nous
pourrions traduire en francais par combinaison a restauration d’orthogonalité. Cette tech-
nique de combinaison linéaire est I"application de ’égalisation par filtrage inverse, pour
supprimer les interférences entre symboles, & I’annulation d’interférences entre utilisateurs.

En P’absence de bruit, 1’égaliseur compense parfaitement la réponse du canal, et le
coefficient de pondération est donné par

1
—— 3.39
o= (3.39)
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L’équation (3.10) s’écrit

Np-1 Ny—1Np—1 Np—1 .
s 2
;= Z Cri%i + Z E Ch,iCk,j 25 + E Ck,ih_fk . (3.40)
k=0 Jj=0 k=0 k=0 k
J#i

Comme nous utilisons des codes orthogonaux, le deuxiéme terme de ’équation (3.40) est
nul, ce qui donne

Nyt
T, =x; + Z ck’ih_kfk . (3.41)
k=0

Ainsi, les performances obtenues avec cette technique de détection sont indépendantes du
nombre d’utilisateurs actifs, puisqu’il n’y a pas d’interférences entre utilisateurs.

Les équations (3.13) et (3.19) ne peuvent pas étre utilisées pour calculer la probabilité
d’erreur. Le calcul de la variance de la variable de décision, avec les approximations
considérées, conduit au calcul d'une intégrale non convergente. Cependant, pour N, = 1
et avec |hg| = z, il est possible d’obtenir la probabilité d’erreur par éléments binaires en
effectuant le calcul intégral suivant

+oo

P /+002 -2 1
= ze 7 — _ e
‘ 0 NG 2 J2N,

Ce calcul intégral est égal au calcul de la probabilité d’erreur de la détection CGM dans
le cas & porteuse unique. Ainsi la probabilité d’erreur par élément binaire de la détection
ZF pour N, = 1 est donnée par (c¢f. annexe A.2)

~Cdt dz . (3.42)

S (3.43)

21+ No/Ey

P =

N | —

La figure 3.9 donne les performances de cette technique de détection obtenues par
simulations. Elles sont trés proches des performances obtenues avec les autres techniques
de détection dans le cas & porteuse unique lorsque le rapport Fy/Ny > 18 dB. Les per-
formances obtenues lorsque N, = 1, courbe (6) et équation (3.43), correspondent aux
performances obtenues avec la modulation OFDM lorsque les sous—porteuses sont affec-
tées de processus indépendants, 'efficacité spectrale du signal OFDM étant la méme que

celle du signal AMRC a porteuses multiples lorsqu’il est a pleine charge, c’est a dire lorsque
1 == L .
u Cc

[’annulation des interférences se fait au prix d’'une augmentation du bruit ce qui
dégrade rapidement les performances de cette technique. En effet, I’égaliseur amplifie
considérablement le bruit des sous—porteuses atténuées par le canal, c’est a dire les sous—
porteuses affectées par un coefficient hj, faible. Pour résoudre cet inconvénient, 'utilisation
du critére de minimisation de 'erreur quadratique moyenne (EQMM) est souhaitable.
Une autre solution a aussi été envisagée afin de limiter cette amplification du bruit.
L’égalisation utilisant le critére du forcage a zéro est appliquée mais 'amplitude des
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[dB]

F1G. 3.9 — Performances de la détection 7Z¥ avec N, = L égal 2 (1), 4 (2), 8 (3), 16 (4)
et 64 (5). En référence, les performances sur canal de Rayleigh pour N, = 1 (6) el sur
canal gaussien (7).

coefficients est limité a une valeur seuil [115, 116]. Cette technique est appelée ToORC
pour Threshold Orthogonality Restoring Combining ou CE pour Controlled Fqualization.

3.7 Le détecteur EQMM

La détection EQMM est issue de "application du filtrage de Wiener [137]. 1l est possible
d’appliquer ce critére de différentes facons, ce qui conduit & des expressions des coefficients
de pondération du canal différentes et & des performances des récepteurs différentes. Nous
choisissons de présenter 'application du filtrage de Wiener dans le cas général avant de
présenter un exemple d’application partielle de ce filtrage, qui n’est qu’un cas particulier.
Cependant, c’est la deuxiéme méthode qui a initialement été proposée pour la détection
des signaux AMRC a porteuses multiples [53, 117]. Quant & ’application globale du filtrage
de Wiener que nous proposons, elle constitue une des contributions majeures de nos
travaux?>.

Comme le critére du forgage & zéro, 'EQMM est un critére initialement développé
en égalisation. Appliqué au traitement de la diversité, la technique s’appelle CEQMM
pour combinaison G erreur quadralique moyenne minimale. Cette technique réalise un
compromis entre la minimisation des interférences d’accés multiple et la maximisation du
rapport entre la puissance du signal et celle du bruit. L’application de ce critére permet
de tirer profit de la combinaison a gain maximal, I’application du filtrage adapté, et de
I’annulation des interférences d’accés multiple, ’application du filtrage inverse. Dans le

3. Le développement de cette technique a fait 1’objet d’un dépo6t de brevet et a contribué & 1’écriture
de différents articles.
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cas général, l'erreur ¢ est égale a la différence entre le signal x; émis et celui détecté &;
aprés égalisation et désétalement. Appelons W, le vecteur colonne incluant 1’égalisation
et le désétalement, ’erreur quadratique moyenne s’écrit

Ellel] = Eleg]
= E[(z; - 'W;(HCX + N))(z; - W;,(HCX + N))] . (3.44)

Les coefficients du canal hp sont supposés étre des valeurs déterministes, un estimateur
de canal fournit au récepteur des coefficients qui deviennent connus, non plus de fagon
statistique mais déterministe. La minimisation de ’erreur quadratique moyenne se fait en
fonction de W;. Le filtrage de Wiener conduit a (cf. annexe A.3)

tWZ’ = E[|xi|2]tC’iﬁ(HCEXtCﬁ-|— EN)_I , (3.45)
E[Qﬁofo] E[Qﬁofl] e E[.fof]\]u_l]
oy E[x:lfo] E[x:ﬁl] : E[a:lf:Nu_l] € CNoxNu |
Elzn,-1%0] Elzn,—171] -+ E[lzn,-1TN,-1]
et
El¢o&o] Bléo&] -+ El&€n,-1]
Sy = E[f.lfo] E[f}fﬂ E[flf.Np—l] c RN
Elén,-1&] Elén,~1&1] -+ Elén,-1€n, 1]

Pour des processus z;(t) et & (¢) indépendants, les matrices ¥ et ¥ x se réduisent a des
matrices diagonales,

[ E[zoT0] 0 0

Sy = 0 E[xlfl] 0 |
Be&] 0 0

sy | L sl ,
L 0 0 E[SNP—ENP—J

et en posant 'W; = 'C;G, la matrice d’égalisation s’écrit (cf. annexe A.3)

_ __ -1
G = E[|x2-|2]H<HCZXtCH n ZN> . (3.46)

Le principal inconvénient de ’application globale du filtrage de Wiener est la néces-
sité d’inverser une matrice. Ce probléme peut étre contourné en utilisant des méthodes
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d’égalisation adaptative avec des algorithmes tels que celui du gradient stochastique (LMs
pour Least Mean Square) ou I’algorithme des moindres carrés (RLs pour Recursive Least
Squares) [64]. 11 est aussi possible de s’affranchir de I'inversion matricielle en utilisant
des détecteurs polyndmiaux [26]. Sous certaines conditions d’applications du théoréme de
Cayley—Hamilton, la matrice & inverser HCY x*C'H + X est égale a [138]

Np—2
(HCEx'CH+Yn)™" = ) wi(HCSx'CH + Sn)* . (3.47)

=0

Les coefficients v; peuvent se déduire du polynome caractéristique de I’endomorphisme
associé & la matrice considérée ou de tous polynomes annulateurs de 'endomorphisme.

Une condition nécessaire pour que la matrice soit inversible est un vecteur de bruit
non nul (c¢f. annexe A.3). Cette condition semble réaliste puisque 1’étage d’entrée des
récepteurs est toujours soumis au bruit. Cependant, lors de la numeérisation et pour des
niveaux du signal élevés, il est possible que la valeur du bruit soit numériquement nulle.
Sous ces conditions, la matrice résultante n’est pas toujours inversible. Il est alors possible
d’utiliser le calcul des pseudo-inverses (techniques utilisées en traitement d’antennes) ou
de basculer sur une autre technique d’égalisation comme le forgage & zéro. Il est aussi
envisageable de maintenir une valeur seuil du bruit permettant d’effectuer l'inversion
matricielle sans faire apparaitre de matrices singuliéres.

La figure 3.10 présente des courbes de taux d’erreur binaire de la détection CEQMMG *
pour différentes configurations. La limite des performances obtenues avec cette technique,
dans le cas mono—utilisateur, est égale a la limite du filtre adapté.
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FiG. 3.10 — Courbes de tauz d’erreur binaire de la détection CEQMMG appliquée au systéme
AMRC a porteuses multiples avec Ny, égal a N, (1), 3N,/4 (2), Np/2 (3), N,/4 (4) et 1
(5). En référence la limite du filtre adapté (6) pour N, porteuses.

4. Afin de différencier cette technique de la technique de détection suivante, ou 'application du filtrage
de Wiener est partiel, nous appelons la premiére « CEQMMG » pour combinaison & erreur quadratique
moyenne minimale globale et la seconde « CEQMM ».



90 LEs RECEPTEURS AMRC A PORTEUSES MULTIPLES LINEAIRES

Nous avons toujours considéré qu’il n’y avait pas d’interférences entre les sous—porteu-
ses. En pratique, lorsque le décalage Doppler n’est pas complétement absorbé par le
récepteur, cette condition de non interférences n’est pas toujours vérifiée et la matrice H
des coeflicients du canal n’est alors plus diagonale. Dans ce cas ’algorithme précédemment
exposé reste optimal au sens des moindres carrés en utilisant une matrice H non diagonale
dans I’équation (3.46).

3.7.1 Application partielle du filtrage de Wiener

D’autres solutions ont été proposées pour la détection EQmM [53, 117]. La solution
la plus communément présentée est "application du filtrage de Wiener sous—porteuse par
sous—porteuse. L’erreur quadratique moyenne s’écrit alors

2

Nu—1
Elle*] = Ellsti — garel ] = B | |ski —gr | Y skihr+& : (3.48)
=0
Ainsi I'équation (3.46) devient
_ Ellsk il *hx
gk = N1 , (3.49)
k> > Ellsk,; 1%+ E[l&)
J=0

or NyE[|sk;|?] = E[|z;|*], V4 € [0,N,[, les composantes des signaux émis sur les sous—
porteuses ayant la méme puissance, soit

El|z;|*]hs
gk = F [zi['] . (3.50)

hel® Y Ella; 1?4+ NpE[l )

=0

Lorsque les puissances d’émissions sont identiques pour tous les utilisateurs, cette équation
(3.50) se trouve sous la forme [139]

- u (3.51)
TN g M2 o
iVu é)(/

Avec un nombre d’utilisateurs actifs égal au nombre de chips par code, c’est a dire le cas
« pleine charge » (full load en anglais), et lorsque tous les utilisateurs émettent avec la
méme puissance, les équations (3.46) et (3.51) sont équivalentes. Ceci est dii aux propriétés
de la matrice C'C, o1 C est la matrice de Walsh-Hadamard. Cette matrice C'C' est égale
a la matrice identité.

Pour calculer ’espérance et la variance de la variable de décision, posons z tel que
z = higr. Les expressions de la variance et de l'espérance, équations (3.13) et (3.19), de
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la variable de décision deviennent

E[U] ~ E[]V&, (3.52)

e (B~ L) 4 Bl 1 (3:53)

<

5
S

2

En posant E[|hz]|?] = 1 et @ = |hg|?, Vk, la densité de probabilité de x est e=%. Cest la
densité de probabilité de la loi du y? & deux degrés de liberté ot chaque composante est
centrée et a pour variance 1/2. Soient

+o0 xe—a’:
E[z] = —QNOdw . (3.54)
0 ZVUZU + vag—/
+o0 2 —x
B[22 = re dz | (3.55)
0 2N\ 2
(Nuw + Np70>

@
2]

+oo 336_1"
Ellgil’] = / AL (3.56)
0 (17Vu33+17\7p—0>

[’inconvénient de cette approximation est qu’elle considére les interférences d’accés mul-
tiple comme du bruit gaussien. Or la densité de probabilité des interférences d’acces
multiple de la variable de décision ne suit pas une loi gaussienne, comme le montre la fi-
gure 3.11. Cependant, la probabilité d’erreur et le taux d’erreur semble converger lorsque
N, = N, = 64 (cf. figure 3.12).

pi() N, =32, N, = 32 pi(I) N, =64, N, = 64

| i | |

1) //\\\ 0% =10,01131 = = o /” 0%=0,01148
2) '

B @

3.— 3.—
- / N - / \
- ’ \ - / \
N / \ z / \
2.- , 2.-

-0.4 -0.2 0.0 0.2 0.4 -0.4 -0.2 0.0 0.2 0.4

Fia. 3.11 — Comparaison des densités de probabilité des interférences d’accés multiple de
la variable de décision de la détection CEQMM, pour un rapport Ey/Ng = 15 dB. Densité
de probabilité mesurée (1), densité de probabilité gaussienne de méme moment d’ordre 2

(2)-
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Fia. 3.12 — Comparaison des courbes de tauzr d’erreur binaire et des courbes de probabililé
d’erreur de la détection CEQMM appliquée au systéme AMRC a porteuses multiples pour
N, =64 et avec N, égal a N, (1), 3N,/4 (2), N,/2 (3), N,/4 (4) et 1 (5). En référence
la limite du filtre adapté (6).

3.7.2 Optimisation de la détection CEQMM

Les performances de la détection CEQMM ne sont pas optimales vis—a—vis du critére
de Derreur quadratique moyenne minimale. Ainsi, lorsque le nombre d’utilisateurs tend
vers 1, les performances ne convergent pas vers la limite du filtre adapté, contrairement
a la détection CEQMMG. Il est cependant possible de faire converger ces performances en
utilisant un coeflicient de pondération K tel que

1 h
gk = 1 :
N, 9 N, 2Ny
hpl*+ K —

(3.57)

En prenant une valeur de K grande devant |hx|?, pour tout k, le détecteur devient équi-
valent au détecteur CGM puisque g; devient proportionnel & hj;. Dans ce cas, le déno-
minateur de 1’équation (3.51) reste quasiment invariant quelle que soit la sous—porteuse
considérée. Malheureusement il n’est pas aussi simple d’obtenir la valeur du coefficient K
qui permette de minimiser la probabilité d’erreur de la détection CEQMM pour un nombre
d’utilisateurs différent de 1. De plus, I’approximation gaussienne qui fournit des expres-
sions analytiques de la probabilité d’erreur n’étant pas satisfaisante, elle ne peut donc pas
étre utilisée afin d’obtenir des valeurs approchées de ces minima. La figure 3.13 donne les
valeurs de K qui permettent d’obtenir le taux d’erreur par élément binaire minimal en
fonction du rapport Ej /Ny et du nombre d’utilisateurs pour N, = 16. Pour chaque valeur
de K, le facteur de réduction du taux d’erreur Fiep est donné. La précision sur la mesure
du taux d’erreur par élément binaire est ici de 1%.

Les valeurs de K restent inférieures a 2,1 quel que soit le rapport entre la puissance
du signal et celle du bruit et quel que soit le nombre d’utilisateurs N,, > 2. Globalement,
le facteur de réduction du taux d’erreur par élément binaire augmente avec le rapport
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Fic. 3.13 — Valeurs du coefficient K de minimisation du tauxr d’erreur de la délection
CEQMM pour N, = 16 et facteur de réduction du taur d’erreur binaire Fiep.
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Ey/Ny et avec 1/N, mais reste inférieur & 1,26 pour N, # 1, soit un gain sur le rapport
Ey /Ny inférieur & 1 dB. Cependant, pour N, = N, /2 = 8, ce facteur est proche de 1 et
les valeurs de K optimales sont elles aussi proches de 1.

3.7.3 Application du détecteur EQMM a un signal multiutilisateur asyn-
chrone

Dans le cas d’une liaison radio montante, des stations mobiles vers la station de base,
les signaux des utilisateurs sont regus de fagon asynchrone. De plus, le signal de chaque
utilisateur est affecté par un canal qui lui est propre. Ainsi la sommation des signaux n’est
pas faite avant le canal mais aprés celui—ci. Les retards relatifs entre les messages utili-
sateurs correspondent & une rotation de phase dans le domaine fréquentiel. Ces retards
relatifs peuvent donc étre inclus dans la valeur des coefficients du canal. Pour que le fené-
trage de la FFT, lors de la démodulation & porteuses multiples en réception, soit correcte
pour tous les utilisateurs en méme temps, l'intervalle de garde doit étre dimensionné de
fagon & absorber les décalages temporels relatifs des utilisateurs. Ce dimensionnement de
I'intervalle de garde permet donc d’annuler les interférences entre les symboles d’'un méme
message d’un utilisateur et de proposer une méme fenétre temporelle de démodulation a
porteuses multiples pour tous les utilisateurs.

En partant de I’équation (3.2) et en appelant H; la matrice du canal affectant le signal
de l'utilisateur ¢, le signal R généré en sortie de la transformation de Fourier s’écrit

Ny-—1
Rine = Z H;C;z; + N . (3.58)
=0

Toute la difficulté pour le récepteur est d’estimer les coefficients du canal pour chaque
utilisateur. Il semble difficile d’utiliser un systéme de porteuses pilotes pour réaliser I'es-
timation des coefficients des N, canaux par la station de base. En effet, pour que cette
estimation soit correcte, tous les utilisateurs doivent ne pas transmettre de messages sur
les sous—porteuses utilisées pour ’estimation du canal d’un utilisateur. Une telle solution
conduit & un débit utile disponible pour les utilisateurs trés faible. Dans la mesure ou le
canal radiomobile est réciproque® [140], 'estimation du canal peut alors étre effectuée par
les stations mobiles. Cette estimation peut soit étre utilisée par le mobile pour égaliser
le signal avant de ’émettre, ce qui s’appelle de la pré-distorsion, soit étre envoyé a la
station de base. Notons que ces solutions sont difficilement applicables & ’estimation des
coeflicients des canaux radiomobiles variables dans temps et en pratique, la pré—distorsion
est utilisée lorsque les canaux sont statiques. Nous supposons cependant que la station de
base posséde une estimation des coeflicients du canal de chaque utilisateur. Il devient alors
possible d’appliquer une des quelconques techniques de détection. Nous nous intéressons

5. Cette réciprocité est effective lorsqu’il n’y a pas de traitement d’antennes et pour les coefficients du
canal uniquement. Les niveaux de bruits ou de brouilleurs ne respectent pas ce principe de réciprocité.
Les trames ou les symboles utilisés pour I’estimation du canal et les trames ou symboles corrigés doivent
étre dans le méme espace de cohérence temporel et fréquentiel.
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a la détection CEQMMG. L’erreur quadratique moyenne devient

Ny—1 Ny—1
E[|8|2] =E mi—tWi Z Hjijj—}—N fi—Wi* Z thijj—}-W ,
J=0 Jj=0
(3.59)
ce qui conduit a
-1
Ny—1 Ny—1 Ny—1
tW,‘ =E |z, Z EthjF E Z H]‘ijj Z fthij + XN . (3.60)
Jj=0 J=0 J=0

En prenant les mémes hypothéses que celles de I’équation (3.46), a savoir des utilisateurs
indépendants, la matrice d’égalisation G s’écrit
Ny—1 -1
G = E[|z:|*1H; Z H;C,E [|w]|2] tC]'Hj-I—ZN . (3.61)

i=0

3.8 Comparaison des techniques de détection

Les résultats qui suivent sont des résultats obtenus par simulation. Nous avons toujours
considéré un nombre de chips par code L. égal au nombre de sous—porteuses N,. De méme,
Pordre de diversité L a été pris égal au nombre de sous—porteuses. Les codes utilisés
sont les codes orthogonaux de Walsh-Hadamard, le nombre maximal d’utilisateurs actifs,
max(NV,) est alors égal au nombre de chips par code. Enfin, les taux d’erreur binaire sont
tous donnés pour un nombre minimal d’erreurs égal & 300, soit une précision minimale de
5,7% pour la mesure du TEB. Notons enfin que tous les résultats obtenus avec les codes
de Walsh—-Hadamard sont identiques avec les codes de Golay.

3.8.1 Les détecteurs linéaires

Les performances des détecteurs linéaires CaM, CGE, ZF et CEQMM appliqués au
systéeme AMRC & porteuses multiples sont comparées sur la figure 3.14 avec N, = L. = L.
Les résultats étant présentés pour une charge du systéme maximale, N, = N, la détection
CEQMMG et CEQMM fournissent les mémes performances. [.’égalisation selon le critére du
forcage & zéro restaure l'orthogonalité entre les codes des utilisateurs mais amplifie le
bruit. La détection CGE limite I"amplification du bruit de la technique ZF mais la perte
d’orthogonalité n’est pas suffisamment compensée. Quant & la technique CaGM, elle offre
de faibles performances en raison du niveau élevé des interférences d’accés multiple. C’est
donc la détection qui minimise 'erreur quadratique moyenne qui donne les meilleures
performances. Afin de s’affranchir de I'estimation de la puissance du bruit, nécessaire avec
la technique CEQMM, il est possible de mettre en ceuvre une technique sous—optimale pour
laquelle le rapport entre la puissance du signal et celle du bruit n’est plus estimé mais fixé.
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La courbe (5) correspond a cette technique de détection pour un rapport des puissances
estimé fixé & 14 dB. La limite du filtre adapté, courbe (7) est mise en référence, de méme
que les performances obtenues avec un systéme & porteuse unique affecté d’un processus
de Rayleigh. Ces performances correspondent aux performances obtenues avec un systéme
OFDM ol chaque sous—porteuse subit des évanouissements non sélectifs en fréquences.
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Fia. 3.14 — Performances des récepteurs mono—utilisateurs pour N, = N, = 16. Récep-

teurs CaM (1), CGE (2), ZF (3), CEQMM (4), CEQMM sous—optimale (5), performances
sur canal de Rayleigh pour N, =1 (6) et limite du filtre adapté (7).

Quelle que soit la charge du systéme, la détection CEQMM fournit les meilleures per-
formances face aux autres techniques de détection présentées précédemment. La figure
3.15 présente la charge du systéme en fonction du rapport Fj/Ny nécessaire pour ga-
rantir un taux d’erreur binaire de 1073, Alors que la détection CaM fournit la limite
du filtre adapté, ses performances se dégradent trés vite lorsque le nombre d’utilisateurs
augmente. La détection ZF n’a pas été représentée sur cette figure car un taux d’erreur
de 1072 est obtenu pour Fj/Ny =~ 24 dB. Les détections CEQMM et CEQMMG fournissent
les mémes performances lorsque N, = 16. Cependant, comparé & celui de la détection
CeQMM, le rapport Fp/Ng nécessaire pour garantir un taux d’erreur binaire de 1073 est
jusqu’a 2,4 dB plus faible avec la détection CEQMMG. En effet, pour N, variant de 3 &
13, le gain en faveur de la détection CEQMMG par rapport a la détection CEQMM pour un
TEB de 1072 varie entre 1,7 et 2,4 dB. Autrement dit et toujours pour un TEB de 1073,
alors que la technique CEQMM supporte 3 utilisateurs pour un rapport Ej;/Ng de 10 dB
et 8 utilisateurs pour Ejy/Ny = 12 dB, la technique CEQMMG permettra respectivement
a 8 et 14 utilisateurs de communiquer. De méme avec des codes d’étalement de longueur
64 et lorsque N, = L = L. (cf. figure 3.16), la technique de détection CEQMMG offre
toujours un gain d’environ 2 dB par rapport a la détection CEQMM pour une charge du
systéme comprise entre 1/4 et 3/4, avec toujours un TEB de 1073 Sur la figure 3.17 nous
avons représenté la capacité du systéme AMRC a porteuses multiples utilisant la technique
CEQMMG pour différentes configurations, avec toujours N,, = L. = L. A occupation spec-
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trale identique, les quatre configurations présentées offrent un méme débit globale & pleine
charge, soit un débit par utilisateur inversement proportionnel & la longueur des codes.
La capacité d’accés multiple augmente avec la longueur des codes, en ce sens que plus
d’utilisateurs peuvent accéder simultanément au canal, au détriment du débit utile par
utilisateur qui diminue.

.
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Fic. 3.15 — Capacité du récepteur AMRC a porteuses multiples mono-utilisateur pour
N, =L.= L =16 avec les détecteurs CEQMMG (1), CEQMM (2), CGE (3) et CaM (4).
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Fic. 3.16 — Capacité du récepteur AMRC a porteuses multiples mono-utilisateur pour
N, = L. =L = 64 avec les détecteurs CEQMMG (1), CEQMM (2), CGE (3) et CaM (4).

La figure 3.18 compare les performances en terme de taux d’erreur binaire de la dé-
tection CEQMMG en fonction de 'ordre de diversité L du canal. Comme le montre cette
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FiG. 3.17 — Capacité du détecteur CEQMMG pour L. = N, = L, avec L. = {64,32,16,8},
respectivement les courbes (1), (2), (3) et (4).

figure, c’est bien 'ordre de diversité, lorsqu’il est inférieur & la longueur des codes, qui
détermine les performances des systémes. Ainsi, & diversité égale et & charge égale, les
performances sont indépendantes de la longueur des codes tant que toute la diversité est
exploitée par le récepteur. La complexité du récepteur CEQMMG étant croissante avec
la longueur de code L., il sera alors préférable de ne pas travailler avec des codes trop
longs. De plus, chercher & augmenter la diversité en réception en augmentant la taille
des matrices d’entrelacement, lorsque cette diversité n’est pas disponible dans le domaine
fréquentiel, n’apporte pas beaucoup de gain entre un ordre de diversité égal a 16, voire 8,
et un ordre de diversité de 64.

L’ordre de diversité disponible est limité d’une part par I’ordre de diversité fréquentielle
du canal et d’autre part, par la dimension maximale des matrices d’entrelacement que la
communication peut supporter. Il ne sera alors pas toujours possible d’obtenir un ordre
de diversité élevé, la profondeur temporelle des matrices d’entrelacement devant étre de
plusieurs fois le temps de cohérence du canal afin d’exploiter la diversité temporelle. 1l
faut alors que le canal présente des variations temporelles suffisamment rapides, ce qui
n’est pas le cas de tous les canaux de propagation radioélectrique. C’est pourquoi une
longueur de codes L. = N, = 16 semble étre un bon compromis entre les performances
obtenues et la complexité a traiter des diversités plus importantes.

Nous avons évoqué au chapitre 2 page 65, deux possibilités de modéliser le controle de
puissance. La méthode que nous avons retenue pour toutes les configurations de simulation
consiste & contrdler la puissance moyenne du signal. Autrement dit, les rapports Fj /Ny
sont des rapports moyens. La figure 3.19 présente les résultats de la figure 3.14 pour un
contrdle de la puissance instantanée. La comparaison des courbes des figures 3.14 et 3.19
ne montre pas de différences de performances pour les détections CaM, CGE et ZF. Une
légére amélioration est observée pour la technique CEQMM en faveur d’un contréle de
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Fia. 3.18 — Performances du récepteur CEQMMG en fonction de l'ordre de diversité L,
avec N, = N, = 64 (1), N, = N,/2=32 (2), Ny=N,=1L (3) e¢ N, = N,/2=L/2
(4)-

puissance instantanée parfait. Quant a la limite du filtre adapté, courbe (5) de la figure
3.19, elle est confondue avec les performances obtenues sur canal gaussien, courbe (7) de la
figure 3.1 page 76. De méme, les performances obtenues pour N, = 1 sont confondues avec
les performances obtenues sur canal gaussien. Avec un systéme OFDM et lorsque le controle
de puissance est effectué indépendamment sur chaque sous—porteuse, les performances sur
canal de Rayleigh et sur canal gaussien sont identiques. Ceci s’explique par le fait que
chaque symbole en sortie du canal est recu avec un rapport entre la puissance du signal et
celle du bruit toujours identiques. Le controle de puissance effectué a I’émission, compense
les atténuations du canal pour chaque sous—porteuse. En pratique, cette fagon de procéder
peut difficilement étre réalisée pour un signal OFDM puisque le controéle de puissance est
effectué globalement pour chaque symbole OFDM et non pour chaque échantillon issu de
la transformation de Fourier du signal recu. Les performances de I’OFDM sont alors celles
de la courbe (6) de la figure 3.14.

La figure 3.20 donne les performances de la détection CEQMM & pleine charge en
fonction du nombre de sous—porteuses. La diversité L du canal est telle que L = L. = N,,.
Ainsi, pour L > 8 les performances obtenues avec un controle de puissance instantanée et
un controle de puissance moyenne sont trés proches, le controle de puissance instantanée
correspondant déja & une moyenne des processus sur V, sous—porteuses.

3.8.2 Prise en compte des puissances différentes des signaux

Jusqu’a présent nous avons supposé qu’un utilisateur recevait tous les signaux, c’est
a dire le signal utile et les signaux interférents, avec la méme puissance. Cependant, des
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Fi1G. 3.19 — Performances des récepteurs mono-utilisateurs pour N, = N, = 16 avec un

contréle de puissance instantanée. Récepteurs CaM (1), CGE (2), ZF (3), CEQMM (4),
performances sur canal de Rayleigh pour N, =1 (5) et limite du filtre adapté (6).
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Fia. 3.20 — Performances du récepteur CEQMM en fonclion de l'ordre de diversité du
canal L. Contréle de puissance moyen (1), contréle de puissance instantanée (2).



3.8 COMPARAISON DES TECHNIQUES DE DETEcTIoN 101

stratégies différentes peuvent étre utilisées (cf. § 2.5.2 page 64). Avec des puissances de
réception différentes, seuls les coeflicients de la détection CEQMM sont modifiés. En posant
& DPénergie associée a I'utilisateur a détecter et & celle associée aux signaux interférents,
le coefficient g de la détection CEQMM devient
1 h
I =N, 2N,No
Ny || 1—0

Z &+

J#Z

(3.62)

Pour la détection CEQMMG, les puissances différentes sont prises en compte dans la ma-
trice D y.
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Fia. 3.21 — Performances de la détection de Putilisateur i tel que E(i)/NO = 8 dB avec
N, = N, = 16. Détection CGM (1), CGE (2), ZF (3), CEQMM (4), CEQMMG (5) el limite

du filtre adapté (6) en fonction du rapport E /NO des signauz interférents.

La figure 3.21 compare les performances des différents détecteurs pour un rapport
(2)/N0 de l'utilisateur détecté égal & 8 dB et pour un nombre d’utilisateurs maximal,

c’est & dire NV, = N, = 16. L’augmentation du rapport E /No est liée & I'augmentation

(7)

de I’énergie par élément binaire Eb des signaux interférents, c’est ce qui correspond au

phénomeéne d’éblouissement. Ainsi pour de faibles rapports EIE])/NO, soit pour un niveau
d’interférences faible, toutes les techniques, sauf la détection ZF courbe (3), convergent
vers la limite du filtre adapté®, courbe (6). Les deux techniques de détection basées sur le
critére de ’EQMM présentent des performances comparables, quel que soit le niveau des
signaux interférents, qui convergent vers les performances de la technique ZF lorsque la

6. Pour étre plus exacte, la technique CGE ne converge pas vers la limite du filtre adapté, cf. figure 3.8
page 85.
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puissance des signaux interférents augmente. Quant aux performances de la détection des
utilisateurs j, les courbes restent trés proches des courbes de la figure 3.14.

La figure 3.22 présente les mémes résultats que la figure 3.21 mais avec une charge
du systéme égale a 1/2, soit N, = N,/2 = 8. De la méme facon, les performances des
détecteurs autres que le détecteur ZF convergent vers la limite du filtre adapté lorsque la
puissance des signaux interférents diminue. Pour de fortes interférences, les performances
de la détection CEQMM, courbe (4), convergent toujours vers les performances de la dé-
tection ZF, alors que la détection CEQMMG, courbe (5) offre de meilleures performances.
Pour des systémes ne fonctionnant pas a pleine charge, la technique CEQMMG et la tech-
nique ZF ne deviennent plus équivalentes lorsque la puissance des signaux interférents
augmente.
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FiG. 3.22 — Performances de la détection de Uulilisateur v tel que Eéi)/NO = 8 dB avec
N, = N,/2 = 8. Détection CaM (1), CGE (2), ZF (3), CEQMM (4), CEQMMG (5) el

limite du filtre adapté (6) en fonction du rapport E,Sj)/No des signaux interférents.

3.8.3 La sensibilité du systéme AMRC a porteuses multiples

Les performances des systémes de réception étant fonction de la qualité de ’estimation
des paramétres du canal, 'amplitude et la phase des coeflicients du canal, nous présentons
dans ce paragraphe les performances des détecteurs CEQMM et CEQMMG lorsque ces
coefficients du canal ne sont pas parfaitement estimés. Nous nous plagons dans le cas
ol les puissances des signaux sont toutes identiques. Afin de comparer la sensibilité de
ces deux détecteurs, nous présentons les résultats pour un nombre d’utilisateurs tel que
Ny # N,. En effet, pour N, = N,, les deux détecteurs étant équivalents, leur sensibilité
en amplitude et en phase sera la méme.
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Fi1G. 3.23 — Taux d’erreur du récepleur AMRC a porteuses mulliples en fonction de l'erreur
sur Uestimation de U'amplitude AAJA et de la phase A¢ des coefficients du canal, avec
N, = N,/2 = 8. Détecteur CEQMM avec Ey/No =12 dB (1) et CEQMMG avec Ey/Ng =
10 dB (2).

La figure 3.23 compare la sensibilité des détecteurs CEQMM et CEQMMG pour N, =
N,/2 = 8. La comparaison est faite pour des rapports Fj/Ny différents mais pour des
taux d’erreur trés proches lorsque 'estimation des paramétres est parfaite. La sensibilité
en phase est identique pour les deux détecteurs mais pas en amplitude. Le détecteur
CEQMMG est moins sensible que le détecteur CEQMM lorsque 'amplitude estimée des
coefficients du canal est supérieure a I’amplitude réelle.

3.9 Application du codage de canal au systéme AMRC a por-
teuses multiples

Pour réaliser le codage des données nous avons choisi un code convolutif classique de
rendement 1/2, de longueur de contrainte égale & 7 et de polyndmes générateurs, exprimés
en octal, 133 et 171. En réception nous utilisons I’algorithme de Viterbi pour réaliser le
décodage & décision dure ou a décision pondérée. Dans les deux cas la sortie est binaire.
Nous supposons la matrice d’entrelacement idéale. Ainsi, les données successives présentes
a ’entrée du décodeur sont décorrélées. Dans le cas du décodage a décision dure, le canal
binaire équivalent est supposé symétrique.

3.9.1 Le décodage a décision dure

Le décodage des données est effectué selon le critére du maximum de vraisemblance a
postertori. Ainsi, le décodeur recherche la séquence qui minimise la probabilité d’erreur,
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ou qui maximise la probabilité a posteriori de bonne détection”. Pour une modulation
MbDP4, la séquence regue est issue de la décision prise sur les variables Uy et Uy de la
voie en phase et en quadrature du démodulateur. Soient V' cette séquence binaire et B
I’ensemble des séquences émises possible. La séquence la plus vraisemblable, a posteriort,
est la séquence b, telle que

I;V —arg max < Pr{b, |V} . 3.63
g max { Prib,|V}} (3.63)

14
En supposant que les différentes réalisations du message émis sont équiprobables, la so-

lution au sens du maximum de vraisemblance a posterior: se raméne 4 celle, plus simple,
du maximum de vraisemblance [1]

ISV = arg max Vi0b,) ¢ 3.64
g, max {p(Vib) } (3.64)

avec p(V1b,) la vraisemblance de I'observation V. Maximiser la probabilité a posteriori

revient & maximiser la fonction de vraisemblance p(V'|b,). Du fait de la décorrélation des
événements et en utilisant le logarithme de vraisemblance, la séquence optimale s’écrit

N-1
b, = arg bmng { Z In (p(Vn|b1,7n)> } ) (3.65)
v n=0

ot b, , et V,, sont respectivement les éléments des séquences b, et V de longueur N.

En notant d, = dg(V,b,) la distance de Hamming entre la séquence V et la séquence
b,, p la probabilité d’erreur par élément binaire, la séquence la plus vraisemblable s’écrit
[131]

b, = arg max {1n (pdu(l _ p)N—du)}

14

= arg max, { (dy In (%) +Nln(1 - p))} . (3.66)

Or In(p/(p—1)) < 0 pour p < 1/2. Maximiser la quantité de I'équation (3.66) revient &
maximiser —d,,, soit

b, = b;nénB {dH (bl,,V)} . (3.67)

C’est ce que réalise le décodeur de Viterbi en calculant les métriques de branches et en
retenant la séquence pour laquelle la métrique est minimale. Bien que I’algorithme de
Viterbi constitue la solution théorique optimale pour le critére du maximum de vraisem-
blance, son utilisation pratique n’est que sous—optimale puisque la séquence n’est pas
décodée aprés avoir été entiérement recue.

7. Pour étre exacte, c’est ’application du critére du maximum de vraisemblance a posteriori élément
par élément qui minimise la probabilité d’erreur.
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La figure 3.24 compare les performances des différents détecteurs lorsqu’un décodage
a décision dure est utilisé. Les mémes performances sans codage sont présentées a la figure
3.14 page 96.

KoKk gk kK y
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FiG. 3.24 — Performances des détecteurs AMRC a porteuses multiples avec codage a dé-
ciston dure. Détecteur CaM (1), ZF (2), CGE (3), CEQMM (/) et limite du fillre adapté
avec codage (5) pour N, = N, = 16.

3.9.2 Le décodage a décision douce

L’utilisation de décisions pondérées ne modifie pas I’algorithme de Viterbi, la distance
pertinente n’est plus la distance de Hamming mais la distance euclidienne. Soit U la
séquence analogique a l’entrée du décodeur telle que Q(U) =V, Q(.) étant 'opérateur de
quantification. Comme pour 1’égalisation et la traitement de la diversité, une pondération
est appliquée sur les échantillons U, a ’entrée du décodeur. C’est alors la fiabilité sur
le symbole qui est présentée au décodeur, elle est évaluée a partir du logarithme du
rapport de vraisemblance a posteriori [141]. Ce rapport est égal au rapport des fonctions
de vraisemblance car les symboles émis sont équiprobables, soit

Pr{b,, = +1|U,}
n - 1 :
£ t (Pr{bm — _1U,)

— I p(Unlbyn = +1)
= (p<Un|by,n=—1>> | (3.68)

Les expressions du rapport de vraisemblance sont semblables sur la voie en phase et
sur la voie en quadrature, de méme qu’elles sont équivalentes quel que soit n. Afin de
simplifier les notations, nous restreignons les calculs sur les quantités de la voie en phase
et nous supprimons 'indice n en posant U = R{#;}.
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3.9.2.1 La pondération des métriques du signal OFDM

Chaque sous—porteuse transmettant une donnée différente, nous attribuons un indice k
a la variable a I’entrée du décodeur, soit Uy, cette variable. En présence d’évanouissements
non sélectifs en fréquence d’amplitudes |hy| sur chaque sous—porteuse k& d’un multiplex
OFDM et d’un bruit blanc gaussien complexe d’écart type o, la probabilité d’occurrence
sur la voie en phase s’écrit

p(UkR{z:}) = o_\l/EeXp (—%(Uk - |hk|§}%{mi})2) . (3.69)

Dans le cas d’un signal OFDM avec une modulation MDP2 ou MDP4, nous avons

1 2
exp (__Q(U]C — |hx) )
Lr=1n o _ Hha
1
o?

exp (— (Ur + |hk|)2) o

Uy . (3.70)

Cette pondération sous entend une correction de phase sur les symboles regus, I’équivalent
des combinaisons & gain égal ou & erreur quadratique moyenne minimale pour de faibles
rapports Fy/Ny. Dans le cas d’une égalisation « a gain maximal » — le terme étant
emprunté aux techniques de traitement de la diversité — il n’y a plus de pondération
nécessaire, puisque le fait de multiplier Uy par |ht| dans I’équation (3.70) correspond &
une égalisation « a gain maximal ». La mesure de la fiabilité est une mesure qui maximise
la confiance apportée sur les échantillons en minimisant la puissance du bruit.

Afin d’étre applicable a tout codage binaire a signal, le calcul des métriques des signaux
CoFDM est effectué sur les données issues de la transformation de Fourier [109]. Il n’y a
alors pas de correction de phase sur chaque sous—porteuse.

3.9.2.2 La pondération des métriques appliquée au signal AMRC a porteuses
multiples

Dans le cas d’un signal AMRC a porteuses multiples, la méme information est transmise
sur plusieurs sous—porteuses. La génération des métriques doit alors étre effectuée apreés le
désétalement et la variable n’est plus propre a chaque sous—porteuse k£ mais globale, nous
n’utilisons plus Uy mais U. En reprenant les notations du paragraphe 3.3 pages 69 sqq.,
le rapport du logarithme de vraisemblance pour la voie en phase d’un symbole AMRC a
porteuses multiples est donné par

(2R > 0)
L= (p(Ul?R{rz’}<0)> | (3.71)

En présence d’évanouissements non sélectifs en fréquence sur chaque sous—porteuse &
du signal AMRC & porteuses multiples et d’un bruit blanc gaussien complexe d’écart type
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o, la vraisemblance de I’observation s’écrit

VIR = — e ﬁ%) | -

et en utilisant les équations (3.13) page 73 et (3.19) page 75

_ QE[U]QU N 2E[R{hrgi}]* & U (3.73)

var[U] Ni;v - 1 (EIR{hg}?] - EIR{Ag)*) & + Ellg I Ng

L

Dans [114] 'auteur donne une expression simplifiée de ’équation (3.73). Pour un
nombre de sous—porteuses tel que N, > 2, la pondération de U est quasiment constante
et n’a donc pas d’influence sur le processus de décodage, soit £ ~ U. Avec une égalisation
CEQMM, et pour des longueurs de codes plus faibles, une autre valeur approchée est
donnée par [74]

4 Np—1
L=—U > (k- (3.74)
k=0

Sur la figure 3.25 sont représentées les performances obtenues avec un décodage &
décision douce et un traitement de la diversité par combinaison & erreur quadratique
moyenne minimale, courbe (2). Alors que sans codage, figure 3.14 page 96, les différences
de performances entre un détecteur sans traitement de diversité, courbe (6) de la figure
3.14, et un détecteur CEQMM, courbe (4) de la méme figure, sont importantes, cette
différence diminue avec un décodage & décision douce, courbes (2) et (3) de la figure 3.25.
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Fia. 3.25 — Performances du détecteur AMRC a porteuses multiples CEQMM avec déco-
dage a décision dure (1), a décision douce (2) pour N, = N, = 16. En référence les
performances du récepteur COFDM sur canal de Rayleigh (3), la limite du filtre adapté (4)
et les performances sur canal gaussien (5) pour un décodage a décision douce.
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Il faut remarquer que le point de croisement entre la courbe de TEB sans codage et
la courbe de TEB avec codage se situe autour de 5 1072, exactement 3,3 1072 pour le
décodage & décision dure et 8,5 1072 pour le décodage a décision douce. Or & cette valeur
de taux d’erreur, les performances de ’AMRC & porteuses multiples et de ’OFDM sont
trés proches, voire confondues. C’est pourquoi les différences entre la courbe (2) et la
courbe (3) de la figure 3.25 sont trés faibles pour des rapports Ey/Ng faibles. De plus,
nous pouvons remarquer que les performances de la technique COFDM sont meilleures
que les performances obtenues avec la technique AMRC & porteuses multiples associée a la
détection CEQMM pour des rapports Ej/Ng < 4,5 dB. Nous pouvons supposer que ’ap-
proximation utilisée pour le signal AMRC & porteuses multiples, équation (3.74), ne donne
pas une solution optimale pour des rapports FEj/Ny faibles. Cependant, il faut environ
1 dB de plus au systéme COFDM, par rapport au systéme AMRC & porteuses multiples,
pour atteindre un taux d’erreur de 107°. Il faut aussi remarquer que la pondération des
métriques utilise le carré de la distance euclidienne, c’est a dire qu’a 'entrée du décodeur
la variable est considérée gaussienne. Cette hypothése est correcte comme nous le montre
la figure 3.26. La densité de probabilité, aprés pondération des métriques, de la somme du
bruit additif blanc gaussien et des interférences d’accés multiple est bien approchée par
une densité de probabilité gaussienne de mémes moments d’ordre un et deux. La distance
euclidienne est donc une bonne mesure pour le décodage.

Ey/No =8 dB

—4.0 -2.0 0.0 2.0 4.0

U'IVE,

Fia. 3.26 — Densité de probabilité de la somme du bruit addilif blanc gaussien el des
interférences d’accés multiple de la variable de décision de la détection CEQMM pour
N, = N, = 16. Densité de probabilité mesurée (1), densité de probabilité gaussienne de
méme moment d’ordre 2 (2).

La comparaison des performances des systémes est une étape intéressante mais tou-
jours délicate car une configuration peut facilement avantager un systéme plutdét qu’un
autre. Sur la figure 3.25 nous avons comparé les performances du systéme COFDM avec
celles du systéme AMRC & porteuses multiples. Dans les deux cas, les matrices d’entre-
lacement sont idéales, I'intervalle de garde absorbe parfaitement les échos du canal et sa
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dimension n’est pas prise en compte dans le calcul des performances. L’efficacité spectrale
des systémes est identique. Autrement dit le rapport entre le débit et la bande occupée
est le méme pour les deux systémes, cette comparaison étant effective dans un systéme
réseau monocellulaire.

3.10 Conclusion

Ce chapitre nous a permis de présenter les performances d’un systéme AMRC & por-
teuses multiples sur un canal de Rayleigh & trajets multiples et d’éprouver différents
détecteurs linéaires pour des communications synchrones. Les résultats obtenus montrent
que la nouvelle technique d’égalisation CEQMMG offre les meilleures performances, en
particulier lorsque le systéme n’est pas a pleine charge.

Afin de limiter la complexité du récepteur, la longueur des codes ne doit pas étre trop
importante car cette technique de détection nécessite de travailler avec des matrices de
dimensions L. X L.. De plus, augmenter la longueur des codes ne permet pas toujours, en
pratique, d’améliorer les performances des récepteurs. C’est pourquoi L, = 16 semble étre
une longueur de code intéressante. Les codes de Golay permettant d’obtenir les mémes
performances que les codes de Walsh-Hadamard, il sera donc préférable de les utiliser afin
de minimiser la variation de "amplitude des signaux émis.

La nouvelle technique de détection présente aussi une meilleure résistance aux effets
d’éblouissement que les autres techniques de détection. A demi charge, la dégradation des
performances reste trés faible lorsque la puissance des signaux interférents augmente.

Nous résumons dans le tableau suivant les performances des différents détecteurs
AMRC a porteuses multiples linéaires en les comparant aux performances théoriques du
filtre adapté notées LFA.

Détecteur Sans codage Avec codage
N, = N,=8| N,=12 | N, = 16 N, =16
CEQMMG 8,4 10,1 11,2 -
CeQMM | 106 12 13 13,5 7,9
CGE 11,6 >30
yAY 24
| Lra | 7,5 \ 4,4 |

TaB. 3.1 — Tableau récapitulalif des performances des détecteurs AMRC a porteuses mul-
tiples linéaires avec N, = 16. Rapports en dB entre la puissance du signal par élément
binaire et celle du bruit nécessaires pour obtenir un TEB de 1072 sans codage et de 107>
avec codage a décision douce.






Chapitre 4

Les récepteurs AMRC a porteuses
multiples et & annulation
d’interférences

ans le chapitre précédent nous avons développé les performances des récepteurs mono—
D utilisateurs et proposé un nouveau détecteur qui minimise l'erreur quadratique
moyenne sur ’ensemble du signal. Afin de s’approcher encore plus de la limite du filtre
adapté, il est nécessaire de mettre en ceuvre des récepteurs qui puissent extraire et ex-
ploiter I'information contenue dans le signal interférent, c’est & dire des récepteurs qui ne
considérent pas le signal interférent comme un simple bruit.

Aprés un bref rappel sur la détection multiutilisateur exposée dans le cadre général
des modulations AMRC, nous présentons les principes et les performances des récepteurs
multiutilisateurs non linéaires & annulation d’interférences paralléle et série.

4.1 La détection multiutilisateur

Jusqu’a présent nous avons considéré le signal & porteuses multiples comme un cas
particulier d’un signal COFDM, ot le code est utilisé comme un code d’étalement. La ré-
ception du signal était alors similaire a la réception des signaux OFDM, avec un coefficient
de correction du canal par sous—porteuse. Les critéres utilisés étaient soit des critéres uti-
lisés en égalisation, soit issus des techniques de traitement de la diversité par combinaison.
En considérant le signal dans son ensemble, nous avons pu appliquer un critére de détec-
tion sur un symbole AMRC & porteuses multiples recu et non plus sur chaque symbole
porté par chaque sous—porteuse. Cette facon de procéder nous a permis de diminuer le
nombre d’erreurs de transmission lorsque le systéme n’est pas a pleine charge. Afin de
diminuer encore ce nombre d’erreurs, et ce quelle que soit la charge du systéme, il est
possible d’appliquer au signal AMRC a porteuses multiples des techniques de détection
multiutilisateur propres aux techniques d’accés multiple & répartition de codes.
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Le récepteur conventionnel, figure 4.1, utilisé avec les signaux AMRC est constitué
d’un banc de filtres adaptés a chaque utilisateur. Lorsque les codes restent orthogonaux
en réception, ce récepteur offre la solution optimale® de décodage. A travers un canal
sélectif en fréquences, ou pour des communications asynchrones, 'orthogonalité entre les
codes ne peut plus étre assurée et le récepteur précédemment cité n’est plus optimal. Le
nombre maximal d’utilisateurs que peut supporter un systéme AMRC est alors déterminé
par la probabilité d’erreur limite obtenue en présence d’interférences d’accés multiple. Afin
de dépasser cette limitation, des techniques telles que le controle de puissance, la diversité
d’antenne ou le codage correcteur d’erreur ont été proposées [12]. Elles permettent de
diminuer cette limite de la probabilité d’erreur mais ne la supprime pas.

o | Filtre adapté > Q)

"] Utilisateur 1 > Q (41)

Filtre adapté

Utilisateur 2 > Q(72)

Y
£

Filtre adapté
Utilisateur N,

> QL) —» Q(in,)

FiG. 4.1 — Récepteur conventionnel.

La théorie du récepteur optimal' a dans un premier temps été appliquée aux commu-
nications mono—porteuses asynchrones sur canal gaussien [142], c’est & dire aux systémes
Ds—cbpMA. Elle correspond a "application aux systémes AMRC asynchrones du récepteur
a maximum de vraisemblance pour les communications multicanaux [143]. Le critére d’op-
timisation utilisé est la maximisation de la probabilité conjointe a posterior: en fonction
des séquences émises, le détecteur MLs (Mazimum Likelihood Sequence) choisit alors la
séquence de données la plus vraisemblable parmi toutes les séquences émises. En pra-
tique, pour les rapports entre la puissance du signal et celle du bruit qui nous intéressent,
ce critére approche de trés prés le critére de la minimisation de la probabilité d’erreur
[128]. Un tel récepteur, figure 4.2, est constitué d’un banc de filtres adaptés suivi par un
dispositif permettant d’extraire la séquence la plus vraisemblable a priori, en appliquant
par exemple 'algorithme de Viterbi [142]. Notons que cette structure de réception est ap-
plicable dans le cas de canaux gaussiens asynchrones. La complexité de ce récepteur qui
croit exponentiellement avec le nombre d’utilisateurs et la longueur des codes est actuelle-
ment difficilement réalisable [144], ou du moins ne ’est que pour un nombre d’utilisateurs

1. L’optimalité a ici un sens absolu, le récepteur optimal est le récepteur qui fournit les meilleures
performances en termes de taux d’erreur.
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faible et avec des codes relativement courts. Appliqué aux canaux sélectifs en fréquences,
le récepteur comprend un étage de combinaison des trajets multiples du canal [29]. Cet
organe peut étre placé avant ou aprés 'algorithme de détection multiutilisateur, ce qui
correspond respectivement a une précombinaison ou a une postcombinaison [145, 146].

Filtre adapté

» - ~
" Utilisateur 1 w ’ Q(a1)
Filtre adapté .
> Utilisateur 2 > Algorithme > Q(42)
R I de détection
multiutilisateur

Filtre adapté
Utilisateur N,

—» Qi)

A

FiG. 4.2 — Structure du récepteur optimal pour un canal gaussien asynchrone.

Les modulations AMRC & porteuses multiples qui nous intéressent nécessitent un ré-
cepteur & maximum de vraisemblance de complexité exponentiellement croissante avec
le nombre d’utilisateurs seulement, la communication étant ici considérée synchrone. Le
récepteur doit alors rechercher la séquence binaire b, de dimension 2N,, pour une MDP4,
qui minimise le carré de la distance euclidienne ||R — HC'X||, ot X est le symbole mul-
tiutilisateur correspondant a la séquence b. Avec la méthode exhaustive, le nombre de
séquences 3 tester est donc 2(2Nu)

La complexité du récepteur optimal a conduit les chercheurs a développer des solutions
sous—optimales qui offrent de meilleures performances que le récepteur conventionnel,
mais qui présentent une complexité plus faible que celle du récepteur & maximum de
vraisemblance. Les algorithmes de détections ont alors utilisé le critére EQMM ou 7ZF,
pour combattre les interférences d’accés multiple [27]. Ils ont ensuite été utilisés pour
aussi éliminer les interférences entre symboles générées par les trajets multiples du canal
de transmission [147]. L’application de ces critéres a la détection conjointe permet souvent
de se ramener & une structure de détection non conjointe [128]. A c6té de ces récepteurs
linéaires, des récepteurs non linéaires ont aussi été développés. Ces récepteurs non linéaires
peuvent étre comparés aux égaliseurs a retour de décision utilisés pour combattre les
interférences entre symboles. Les bibliographies de [26] et [145] fournissent de nombreuses
références sur ce sujet.
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Les techniques d’annulation d’interférences ont suscité beaucoup d’intérét dans la com-
munauté scientifique depuis les années 1990 [26]. Le détecteur a annulation d’interférences
tente de supprimer les interférences d’acces multiple en les soustrayant au signal utile apreés
les avoir estimées [148]. La structure générale d’un tel récepteur est trés proche de la struc-
ture du récepteur optimal. Un premier étage de détection, constitué d’un banc de filtres
adaptés ou d’une autre technique de détection, fournit les différentes quantités estimées
au deuxiéme étage, qui utilise un algorithme permettant d’annuler les interférences. La
structure peut étre répétée, et plusieurs étages d’annulation d’interférences peuvent se
suivre, permettant ainsi, sous réserve de convergence, d’améliorer les performances du
récepteur. L’annulation des interférences est réalisée a partir de structures séries [28], ou
paralléles [148, 149]. Appliqués aux signaux AMRC & porteuses multiples, ces récepteurs
sont principalement & annulation d’interférences paralléle [118, 120, 121, 122, 119|.

Dans ce chapitre, nous étudions les deux récepteurs non linéaires a annulation d’in-
terférences, a savoir le détecteur a annulation d’interférences paralléle, appelé récepteur
Pic pour Parallel Interference Cancellation et le récepteur a annulation d’interférences
série, le récepteur SiC pour Successive Interference Cancellation. Le signal émis est un
signal AMRC a porteuses multiples non modifié et I’expression du signal recu est donnée
par I’équation (3.2) page 70.

4.2 IL’annulation paralléle des interférences

Avec le détecteur & annulation d’interférences paralléle, les interférences d’accés mul-
tiple sont reconstruites avant d’étre soustraites au signal recu. Ainsi, I’étage initial, le
premier étage de détection, se contente de démoduler le signal de chaque utilisateur &
I’aide de détecteurs mono-utilisateurs. Si N, est le nombre d’utilisateurs actifs, seule-
ment N, — 1 utilisateurs sont détectés par ce premier étage. Ensuite, le signal interférent
est reconstruit a l'aide des N, — 1 signaux détectés puis soustrait au signal recu. Le
deuxiéme étage de détection démodule alors le signal de 'utilisateur restant, celui qui
nous intéresse, & partir du signal précédemment constitué. L’annulation des interférences
sera parfaite si le premier étage estime correctement les données émises des N, — 1 utili-
sateurs. En reprenant les notations du chapitre précédent, la sortie de ce deuxiéme étage
de détection correspondant & la détection de I'utilisateur i, s’écrit

Ny—1
i =tV | R-1 Y ¢;Q (ae§°>> . (4.1)

=0
J#

ot Q(.) est l'opérateur de quantification qui attribue a chaque valeur d’entrée un des

éléments de ’alphabet de la modulation MDP4. Les grandeurs 3%;0) sont obtenues & partir

de I’équation (3.10) page 72 en appliquant une des techniques d’égalisation exposées au
chapitre précédent. Plusieurs étages d’annulation d’interférences peuvent se succéder et
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la donnée générée en sortie de ’étage m de détection s’écrit

Ny—1
WM =tca™ [R-1 Y €Q (@5’”‘1)) . (4.2)
=0
i#
La matrice d’égalisation G(™) est propre a chaque étage de détection et des techniques
d’égalisation différentes peuvent étre utilisées pour ces étages.

La figure 4.3 représente ’étage de détection m et d’annulation d’interférences corres-
pondant du récepteur Pic. Les données :%g-m_l) sont issues de I’étage de détection m — 1.
Une décision est prise sur ces données qui sont ensuite modulées afin d’obtenir le signal
AMRC & porteuses multiples. Nous avons supposé que 'estimation des coefficients du ca-
nal était réalisée sans erreur. Le bloc d’émulation du canal multiplie alors les données
disponibles a son entrée par la matrice H. Les signaux interférents sont ainsi reconstruits
pour étre soustraits au signal R, ce qui permet une meilleure estimation des données z;

émises.

R P délai
igm—l) — » > ) 4 +
; 3 Emulation _L/ \
Q) : Etalement : z canal ij
e >

Egalisation
Désétalement

F1G. 4.3 — Elage de réception m d’un récepteur PIC.

4.2.1 Analyse des performances du récepteur PIcC

Afin d’analyser les performances du récepteur & annulation d’interférences paralléle,
nous nous plagons dans le cas d’un seul étage d’annulation d’interférences utilisant des
techniques de traitement de la diversité par combinaison avec un coefficient par sous—
porteuse. Pour simplifier les écritures, nous supposons une méme technique d’égalisation

(0) (1)

mono-utilisateur aux deux étages, soit g, ’ = g, ' = gx. La variable de décision complexe,
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équation (4.1), peut s’écrire

N,—1Np—1
9251) = jgo) _ Z Z Ck,igkhkaJ‘Q (£§0)>
i=0 k=0
J#L
Np—1 Nu—1Np—1
= Z Cz,igkhkxi + Z Z Ck,ick,jgkhk (ij — Q (j;go)>>
k=0 7i=0 k=0
J#i
Np—1
+ D nigkbe (4.3)
k=0

ou & représente le bruit additif blanc gaussien par sous—porteuse modélisé par un pro-
cessus aléatoire complexe.

L’application du théoréme de la limite centrale permet d’approcher la variable 9%51) par
une variable complexe gaussienne. La probabilité d’erreur par élément binaire est alors
donnée par

(1)
P. = %erfc _ETT , (4.4)
2var[U(1)]
avec U = %{:@El)} pour une valeur de z; donnée. En reprenant les hypothéses du

paragraphe 3.3.4 page 72, cette variable s’écrit

Np-1 Ny—1Np—1
UM = "G R IV E+ DY D enier i R{gehi}R{z;}
k=0 j:O k=0
J#

N,—1Np—1 Np—1

— Z Z ek ick, i R{grhi IR {Q (905-0))}4- Z criR{grée} - (4.5)
];O k=0 k=0
FE

Son espérance est approchée par

E [U“)] ~ B[R{hg} ]V | (4.6)
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ou E[hg] = E[hrgr] pour tout k. Afin de simplifier les notations, posons b; = R{z;} et
B0 = Q (%{igo)}). La variance de U s’écrit

2

var {U(l)} — QN“Z_I sz_l ck,ick,; R{grhy} (E [53] _E [bjl;go)]) n
7=0 k=0
JF#L

Ny—1N,—1Np—1Np—1

+ Z Z Z Z CkZC]C,]CZ2017]/%{hkgk}§ﬁ{h1gl} <E |:lA)OlA) } _

]OJ—OkO_

JFL G
i'#i
Ny—1Np—1 Np—1
£ {bf }) -2 Z Z Z Ckzck,]clz%{hkgk}E{ () %{hzfz}}
==
Np—1
+ 3 e BR{& @)
k=0

sur laquelle les approximations utilisées au paragraphe 3.3.4 peuvent étre appliquées. Si

7,(0)

I’estimation des signaux interférents est réalisée sans erreur, alors b

7,(0)

b;, b(,) sont indépendantes, de méme que les variables b, , , fk, quel que soit j # j'. Les
performances obtenues sont alors égales a la limite des performances de chaque détecteur

= b; et les variables

puisque les interférences d’accés multiple sont parfaitement supprimées.

La variance de U(") peut étre calculée analytiquement dans le cas de canaux simples,
comme les canaux gaussiens ou de facon plus générale des canaux non sélectifs en fré-
quences [150]. Les espérances conditionnelles E[U(1)|[bo, o bna—1]] et E[(U(l))2|[b0, cee
bNu—l]] sont calculées a ’aide du théoréme de Price [1] et permettent de calculer les mo-
ments d’ordre un et deux de la variable de décision. Des expressions analytiques sont aussi
obtenues en utilisant I'approximation gaussienne classiquement utilisée en AMRC [151].
Malheureusement, dans le cas d’un canal de Rayleigh sélectif en fréquence, une expression
analytique simple de la variance ne peut pas étre donnée.

4.2.2 Performances des récepteurs a deux étages de détection

Chaque étage de détection peut utiliser une technique d’égalisation différente. Ce-
pendant, les performances a la sortie du deuxiéme étage de détection seront d’autant
meilleures que le premier étage aura correctement détecté les interférences d’accés mul-
tiples.

La figure 4.4 présente les performances des différentes associations de détecteurs mono—
utilisateurs dans un récepteur Pic a deux étages de détection. Bien que le détecteur Zr
annule parfaitement les interférences d’accés multiple, il introduit beaucoup trop d’erreurs
pour que le détecteur CGM — qui est le détecteur optimal en I’absence d’interférences
— du deuxiéme étage puisse fournir de bonnes performances, courbe (1). Les meilleures
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résultats sont obtenus avec I’égaliseur CEQMM & chaque étage, courbe (5), avec un gain
d’environ 2,5 dB pour un TEB de 1072 par rapport au premier étage CEQMM, courbe (6).
Les performances en sortie du premier étage CEQMM ne sont cependant pas suffisantes
pour que le détecteur CGM puissent améliorer celles-ci, courbe (3). Contrairement & la
détection CEQMM, la détection CGE ne nécessite ni I’estimation de la puissance du bruit
ni celle du signal utile. Malheureusement, les performances obtenues avec ce détecteur
appliqué au deux étages, courbe (2), restent trés faibles comparées & celles du détecteur
CeEQMM. Cependant, la combinaison CEQMM—CGE, courbe(4), fournit des performances
a moins de 1 dB, pour un TEB de 1073, des performances obtenues avec la combinaison
CEQMM—CEQMM, courbe (5).

TEB
107t 2
107% = :
: X >
: *
1073 = A
1074 =
H N
H \
_ +
L e e e
0.0 5.0 10.0 15.0 20.(
Ey/Ng [dB]

FiG. 4.4 — Performances des délecteurs Pic a deux élages pour différentes combinaisons
de techniques d’égalisation avec N, = N, = 16. Détection Zr—cGMm (1), CGE—CGE (2),
CeQMM-CcGM (3), CEQMM—CGE (4), CEQMM—CEQMM (5) el en référence la délection
CeEQMM (6).

La courbe (5) de la figure 4.4 est obtenue en optimisant les coefficients g du deuxiéme
égaliseur CEQMM. Cette optimisation est réalisée en utilisant un coefficient de pondération
semblable & celui utilisé pour 'optimisation de la technique de détection mono—utilisateur
CEQMM (cf. § 3.7.2 page 92). Ce coefficient prend en compte la puissance restante des
signaux interférents a la sortie du deuxiéme étage de détection. Notons enfin que les
performances obtenues avec la technique de détection CEQMM sont identiques aux perfor-
mances obtenues avec la technique de détection CEQMMG lorsque le systéme est & pleine
charge.

4.2.3 Les détecteurs PIC-EQMM

La détection suivant le critére de minimisation de I’erreur quadratique moyenne prend
en compte la puissance, ou I’énergie par symbole, des signaux recus. Aprés le premier
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étage de détection, les puissances des signaux interférents sont d’autant plus réduites
que la détection de ces signaux se fait sans erreur. Ainsi, il est possible d’améliorer les
performances des récepteurs PIc-CEQMMG et PIc-CEQMM en utilisant des coefficients de
pondération qui prennent en compte la puissance restante de ces signaux interférents a
I’entrée du deuxiéme étage de détection.

Sur la figure 4.5 nous donnons les performances des deux techniques de détection en
fonction du nombre d’utilisateurs actifs et pour un étage d’annulation d’interférences.
Sans optimisation des algorithmes, la détection Pic-CEQMMG fournit de meilleures per-
formances quelle que soit la charge du systéme. Cependant, ces différences restent trés
faibles pour un TEB de 1073,

TEB N, =16 TEB N, =16
10t #* 100 Bk
*
8 % . e
1072 ¥ 1072 g i
5 ¥ 5%
10-3 0 * 10-2 (@) \4 %
v X (2) o
©) % (3) Xy
. ) X " o) Y
10 2 fme (3 v == C)
* *
o) o x
107 = © * 107 ¥ o *
0.0 5.0 100 15.0 20.G 0.0 5.0 100 15.0 20.G
Eb/f\rg [dB] Eb/f\fro [dB]
Détection P1c—CEQMM Détection PIC-CEQMMG

F1G. 4.5 — Détecteur P1c non optimisé a deux étages avec N, = N, (1), N, = 3N, /4 (2),
Ny =N,/2 (3), Ny = N,/4 (4) et limite du filtre adapté (5).

4.2.3.1 Optimisation de I’égalisation CEQMM

Dans le chapitre précédent, nous avons utilisé un coefficient de pondération afin d’op-
timiser 1’égalisation CEQMM (cf. § 3.7.2 page 92). Nous procédons de méme en posant

g(m) _ 1 Ek
=

N (49

N, &

Le coefficient de pondération est ici égal a I'inverse de celui de ’équation (3.57) page 92.
Nous prenons cette définition afin d’obtenir un coefficient de pondération homogéne avec
celui que nous poserons pour I’égalisation CEQMMG. Le tableau 4.1 donne les valeurs de
TEB avec et sans optimisation pour quelques configurations du systéme.

Pour des charges du systéme tel que N, = {N,,3N,/4,N,/2,N,/4}, les valeurs de K(!)
qui optimisent le TEB sont identiques et égales a 0,2 (cf. tableau 4.1). L’optimisation du
deuxiéme étage permet ainsi de réduire d’un facteur d’environ 2,4 les TEB non optimisés



120 Les RECEPTEURS AMRC A PORTEUSES MULTIPLES ET A ANNULATION D’INTERFERENCES

N, | 16 12 8 4
Ey/Ny (dB) 12,3 11,3 10,4 9,3
TEB, m =0 2107% [ 251072 (2,710 | 2,3 1077
CEQMM

TEB, m = 1 1073 1073 1073 1073
Pic—cEQMM
K™ optimal 0,2 0,2 0,2 0,2

TEB optimal, m =1 [ 3,9107% [ 4,4 10=* [ 4,6 10~% | 4,2 1074
Pic—cEqQMM

TAB. 4.1 — Optimisation de U'égalisation CEQMM pour N, = 16.

de ce méme étage. L’annulation des interférences paralléle a deux étages de détection
améliore d’un facteur d’environ 5,5 les TEB du détecteur CEQMM mono—utilisateur lorsque
la technique d’égalisation CEQMM est optimisée et utilisée pour les deux étages.

4.2.3.2 Optimisation de ’égalisation CEQMMG

La matrice d’égalisation CEQMMG d’un étage m de détection s’écrit
_ _ -1
Gl = E[|a:i|2]H(HCE(;”)tCH n EN) , (4.9)

Pour ce détecteur, la matrice G(™) prend en compte la puissance des signaux a travers la
(m)

matrice EXf
détection m, cette matrice s’écrit

. En toute rigueur et en supposant la détection de 'utilisateur 0 a I’étage de

= = F [X’ : tx_'/}
o
_0o(3m1
= E xl Q <E.L1 > * |:507~’E1 - Q (j}(lm_l)>’ e ’xNu—l - Q (j%:i))] 1

A (m—1)

TN,-1— Q (wNu—l )
(4.10)
avec ici N, = L.. Afin de simplifier cette matrice et ainsi la rendre facilement utilisable
dans les algorithmes de détection, nous faisons I"approximation de I'indépendance des

composantes du vecteur X', ou plus exactement nous supposons les coeflicients d’inter-
corrélation négligeables. La matrice Eg?q,“) est alors diagonale avec pour élément (j,5), tel

que j # 0,

2= Q (ai';m_l)) ‘2] = E[l«;’] +E UQ (ai-;m_l)) ‘2] - 2E {?R {ij (ié”””) H

= ox(j) . (4.11)
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Nous nous intéressons a I'optimisation de deux étages de détection, soit m € {0,1}.
Les signaux interférents ont tous la méme puissance. Quel que soit j # 1, les éléments (j,5)
(m)

de la matrice X}, sont alors tous identiques, nous les notons 0%,. La figure 4.6 donne
les valeurs mesurées des coefficients de cette matrice en fonction de N, et du rapport

FEy/Ny avec N, = 16, en normalisant tel que E “.E]ﬂ = 1. Les valeurs obtenues varient
peu en fonction du nombre d’utilisateurs. Par contre, lorsque le rapport Ej/Ngy augmente,

la grandeur %, tend asymptotiquement vers zéro. Le taux d’erreur du premier étage
diminuant, les interférences sont mieux annulées et leur puissance restante plus faible.

Fia. 4.6 — Puissance normalisée du signal interférent d’un utilisateur aprés annulalion
des interférences, N, = 16.

(m)

Nous introduisons le coefficients de pondération ;™ tel que les éléments (7,7) de

Eg?f) deviennent
0% (5) = KRl ) (4.12)
Si approximation est correcte alors nous obtiendrons

A — 2
o) _ % _ E U% -Q (mg U)‘ ] _ (4.13)

! E (|2 E [Jz;]?]

La tableau 4.2 donne les valeurs optimales du coefficient de pondération pour diffé-
rentes configurations du systéme et pour des signaux émis de méme puissance. Ces valeurs
de KM sont obtenues par simulations en minimisant le TEB, celles théoriques sont obte-
nues grace a ’approximation faite sur la matrice E(AQ et données par I’équation (4.13). Les
différences entre ces valeurs optimales et théoriques montrent que ’approximation n’est
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N, | 16 12 8 4
Ey /Ny (dB) 12 10,6 9,7 8,4
TEB,m =0 2,6107° [ 281072 | 1,510~ | 1073
CEQMMG
TEB, m =1 1,1107% | 1,2107° [ 9,810~* |89 107*
Pic—cEqQMMG
a optimal | 0,2 0,15 0,15 0,08
K théorique | 6 10=* | 5 10~* 610~% [ 61071
TEB optimal, m =1 | 52 107* | 4,25 10~* | 5107* | 6,43 10~*
Pic—cEqQMMG

TAB. 4.2 — Optimisation de l’égalisation CEQMMG pour N, = 16.

pas correcte. La structure PIC-CEQMMG avec ’approximation que nous avons faite n’est
alors plus optimale au sens des moindre carrés. Une matrice Eg}? non diagonale pourra
offrir de meilleures performances pour cette technique de détection. Cependant, cette ap-
proche nous fournit une amélioration non négligeable du détecteur CEQMMG avec une
optimisation assez simple a mettre en ceuvre. L’optimisation de I’égalisation du deuxiéme
étage améliore d’un facteur variant de 2 & 2,8 le TEB non optimisé de ce méme étage
pour N, € {8,12,16}. Ce facteur tombe & 1,4 pour 4 utilisateurs actifs. Comparés aux
TEB du premier étage, les TEB optimisés du deuxiéme étage de détection sont réduits
d’un facteur 5 & pleine charge et ce facteur devient respectivement égal a {6,6; 3; 1,8} pour

N, = {12;8;4}.

Les résultats obtenus dans le tableau 4.2 sont & rapprocher de ceux présentés dans le
tableau 4.1, les détections étant respectivement PIc—CEQMMG et Pic—cEQMM. Alors que
la premiére technique de détection fournit de meilleurs résultats, le gain apporté par son
optimisation est globalement plus faible. Ainsi et & pleine charge, le deuxiéme étage P1c—
CEQMMG non optimisé permet un TEB de 1072 pour un rapport Ej/Ng =~ 12 dB, contre
12,3 dB pour la technique Pic—cEQMM. Optimiser les deux techniques offrent les mémes
performances dans cette configuration. La détection PIc-CEQMMG malgré sa complexité
reste cependant intéressante lorsque le systéme n’est pas a pleine charge. Nous verrons
plus en détails cet avantage au paragraphe 4.4.

4.2.4 Les performances des récepteurs a plus grand nombre d’étages
de détection

Afin d’améliorer encore les performances des récepteurs Pic, il est possible d’aug-
menter le nombre d’étages d’annulation d’interférences. Chaque étage annule de fagon
paralléle les interférences et I'opération est répétée successivement, ce qui correspond a
une annulation paralléle et successive des interférences. La complexité de ces récepteurs
et les temps de calculs nécessaires pour effectuer le traitement peuvent alors devenir
prohibitifs lorsque le nombre d’étages devient important. Cependant, la convergence des
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performances du détecteur est rapidement atteinte et le nombre d’étages nécessaire reste

faible.

TeB Fy/No = 10 dB

< OX
RGREPS
X
&3X
ox
ox

N

1078 =

H
o
[
~
|

ADEEIH

w_ g @ ix
PRIy ,
g N
OIS

o
~
o
@
o
@
o
-
o
o

Nombre d’itérations

FiG. 4.7 — Performances des détecteurs P1C en fonction du nombre d’étages de délection
pour N, = N, = 16. Egalisation Cam (1), CGE (2), CEQMM et CEQMMG non optimisées
(3), CEQMM et CEQMMG optimisées (4) et limite du filtre adapté (5).

La figure 4.7 présente les performances obtenues pour un nombre d’étages de détection
allant jusqu’a dix, ce qui correspond & neuf étages d’annulation d’interférences. Chaque
détecteur utilise la méme technique de détection pour tous les étages. Hormis les perfor-
mances du détecteur utilisant la technique CGM, les performances des autres détecteurs
convergent. La convergence est quasiment atteinte au troisiéme voire au deuxiéme étage
de détection. Les détections CEQMM et CEQMMG appliquées & tous les étages de dé-
tection fournissent les meilleurs résultats et 'utilisation de deux étages de détection est
suffisante. Ces deux techniques d’égalisation donnent les méme résultats lorsque N, = N,
et ce indépendemment du nombre d’étages d’annulation d’interférences.

4.2.5 Prise en compte des puissances différentes des signaux

Nous avons vu au chapitre précédent qu’il était possible d’améliorer la qualité de la
détection d’un utilisateur en diminuant la puissance d’émission des autres utilisateurs.
Malheureusement, cette amélioration ne peut pas étre effectuée pour tous les utilisateurs
en méme temps. Nous avons cependant vu que la technique d’égalisation CEQMMG restait
assey résistante aux phénomeénes d’éblouissement et que le taux d’erreur se dégradait peu
lorsque la puissance des signaux interférents augmentait (cf. figure 3.22 page 102).

Avec "annulation paralléle des interférences, il est possible d’atteindre la limite théo-
rique du filtre adapté pour tous les utilisateurs en méme temps. En effet, comme le montre
la figure 4.8, cette limite du filtre adapté, courbe (5) peut étre atteinte lorsque la puissance
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des signaux interférents est suffisamment forte ou faible par rapport a la puissance du si-
gnal de I'utilisateur qui nous intéresse, I'utilisateur . Sur cette figure sont représentées les
performances de différentes combinaisons de technique d’égalisation d’un détecteur Pic &
deux étages de détection. Nous retrouvons ici la présentation de la figure 3.21 page 101 ou
les phénoménes d’éblouissement étaient analysés pour les récepteurs mono—utilisateurs.
Comime le montre la figure 4.8, la limite du filtre adapté est atteinte avec les combinaisons
n’utilisant pas I’égalisation CGE qui reste plus sensible aux effets d’éblouissement, courbe
(2) et (4). Dans cette configuration, la combinaison CEQMM-CGM est particuliérement
intéressante car pour des puissances des signaux interférents supérieures de 12 dB a la
puissance du signal utile, la limite du filtre adapté est atteinte.
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F1G. 4.8 - Performances de la délection de l'ulilisaleur t avec Ny = N, = 16 des récepleurs
Pic. Détection Zr—caMm (1), CGE—cGE (2), CEQMM—CcGM (3), CEQMM—CGE (4) el en
référence la limite du filtre adapté (5).

Les techniques de détection Pic—CEQMM et PIC-CEQMMG restent sensibles aux effets
d’éblouissement lorsqu’elles ne sont pas optimisées, c’est a dire lorsque les coefficients de
pondération sont égaux & 1, cf. courbes (1) et (2) figure 4.9. Afin d’optimiser ces deux
détecteurs, nous utilisons trois zones pour lesquelles des pondérations différentes sont
appliquées. La premiére zone est définie pour E,E])/No € [—12;5]. Dans ce cas, la puissance
des signaux interférents est inférieure a la puissance du signal utile. L’annulation des
interférences ne permet pas d’améliorer le TEB, au contraire, elle le dégrade. L’égalisation
appliquée est donc une technique mono—utilisateur. Pour cette zone, nous retrouvons les
valeurs des courbes (4) et (5) présentées sur la figure 3.21 page 101. La deuxiéme zone
est définie pour des puissances des signaux interférents variant de +3 dB par rapport a la
puissance du signal utile, soit EEE])/NO € [5; 11]. Nous avons appliqué ici la structure Pic
et choisi un coefficient de pondération qui minimise le TEB pour tous les rapports Fp/Ng
égaux a 8 dB, soit K1) = 0,17 pour les deux détecteurs. Enfin, la derniére zone va de
12 dB a 28 dB. La courbe (3) de la figure 4.8 montre que le deuxiéme étage de détection
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F1G. 4.9 — Performances de la détection de 'utilisateur i avec N, = N, = 16 des récepteurs
Pic. Détection CEQMM-CEQMM (1) et CEQMMG-CEQMMG (2) non optimisées, CEQMM—
CEQMM (3) et CEQMMG—CEQMMG (/) optimisées. En référence la limite du filtre adapté

(5)-

doit asymptotiquement tendre vers I’égalisation CGM. Nous avons donc posé K1) = 0
pour les deux détecteurs dans cette zone.

Avec cette optimisation, les détecteurs utilisant le critére de 'EQMM deviennent ro-
bustes aux phénoménes d’éblouissement et les mémes performances sont obtenues avec les
deux détecteurs Pic-cEQMM et PIc-CEQMMG lorsqu’ils sont optimisés et pour N, = N,
cf. courbes (3) et (4) figure 4.9. Il est alors possible, en répartissant correctement les
puissances d’émission des signaux, d’atteindre la limite du filtre adapté pour tous les
utilisateurs en méme temps.

4.3 L’annulation série des interférences

Contrairement au récepteur PIC qui tente de supprimer simultanément toutes les
interférences des différents utilisateurs, le récepteur Sic annule les interférences d’accés
multiple successivement. Le premier étage de détection démodule le signal d’un premier
utilisateur. Le signal interférent correspondant est ensuite reconstruit puis soustrait au
signal recu. Le signal résultant est alors utilisé pour effectuer la détection du signal utile,
celui de 'utilisateur qui nous intéresse, ou pour supprimer les interférences d’un autre
utilisateur. La sortie du deuxiéme étage de détection, correspondant & la détection de
I'utilisateur ¢ et & 'annulation des interférences de I'utilisateur j, s’écrit

iV =G0 (R- 1o (o)) (4.14)
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Lorsque les puissances recues des utilisateurs sont identiques, 'ordre d’annulation
des interférences n’a pas d’importance. Avec des puissances différentes, la fiabilité de la
détection d’un signal interférent sera d’autant plus élevée que sa puissance sera forte.
Ainsi, il est préférable d’annuler les interférences en suivant un ordre décroissant de leur
puissance [28]. Afin de simplifier les notations, nous nous intéressons & la détection de
I'utilisateur ¢ = 0 et nous supposons les utilisateurs j # 7 tels que

Ellz1]] > Efl22*] > -+ > Ellan,-1]"] (4.15)
la détection de I'utilisateur 0 & un étage m de détection est alors donnée par
2" = GG (R-HY . CQ (aeg.f‘l)) Ym0, Ny— 1], (4.16)
7=1

et l'utilisateur interférent 7 = m + 1 étant détecté a I'étage m tel que

53521)1 = Cpa G (R - HZCIQ <£51_1)>> , Ym € [0, Ny — 2], (4.17)
=1

La figure 4.10 représente le bloc d’annulation des interférences d’un récepteur Sic.
(m)

Le signal &,/
n’avons pas représenté sur cette figure la détection de I'utilisateur 7 = 0 mais seulement la

1 est sélectionné pour reconstituer les interférences correspondantes. Nous

détection des signaux interférents et leur annulation. Chaque étage de détection apporte
un délai de traitement supplémentaire. Un compromis doit donc étre recherché entre la
suppression de tous les signaux interférents et le temps de traitement. Contrairement au
détecteur Pic, un traitement paralléle des calculs n’est pas possible avec le détecteur Sic.

+(m)

Im+1
>
R -i/ \ Egalisation Sélection > 3(m)
> p DB : du » Q) > Q ($m+1)
kJ Désétalement : maximum
A »
—_ L
- (m)
IN.—1
Emulation Etalement
canal

FiG. 4.10 — Récepteur Sic
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4.3.1 Analyse des performances du récepteur Sic

[’expression de la variable de décision d’un récepteur Sic obtenue aprés annulation
de tous les signaux interférents est trés proche de I'expression de la variable de décision
d’un récepteur Pic. Ainsi, I’équation (4.3) correspondant a ’annulation paralléle des in-
terférences devient, pour une annulation série des interférences et pour la détection de
I’utilisateur 0

Np—1 Ny,—1Np—1
~(Ny— Ny— j— ~(7—
a7 = 3 g™ o+ Y3 arocnsel i (2, - @ (287))
k=0 =1 k=0
Np—1
+ > crogy T (4.18)
k=0

[’annulation des interférences est effectuée successivement des signaux de 'utilisateur 1
A ceux de l'utilisateur N, — 1.

En reprenant les notations et les hypothéses utilisées pour la détection Pic, la variable
de décision réelle s’écrit

Np—1 Nu—1Np-1 X
o™ = N @ RV RVE+ Y Y eroer i R{od Vi R{z;)
=0 1=1 k=0
Ny—1Np—1 . .
-V Y sl Vhan{Q (:07))
=1 k=0
N,—1
n Z Ck,O!]](CNu_l)gk . (4.19)
k=0

L’espérance de cette variable est approchée par

B[] ~ BiR{hg IV | (4.20)
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et sa variance par

Nu—1 [Np—1 2
vt [U(Nu_l)] = 23, i crock R{gy e} (E [67] - E [bji)g'j_l)}) +
Jj=1 k=0

Ny—1N,—1Np—1Np—1

DIDIDIDD erockjcrocty Rigy )hk}%{gﬁ"”m}(E B8] -

14
e Ny—1Np—1Np—1 ‘
[ by }) = Z crockicra®igy Vb }E{ - 1)%{’&151}}
1 k=0 =
Ny—1 ”
+ Z croF [R{hr&r}] , (4.21)
k=0

avec b; = R{z;} et b;j_l) =Q (?R{f;j_l)}) Les remarques faites pour le détecteur Pic
sont toujours valables ici (¢f. § 4.2.1 page 117). Nous ne les reprenons pas en détail. Notons

simplement que les expressions analytiques sont plus difficiles & obtenir méme dans le cas
de canaux gaussiens.

4.3.2 Performances des récepteurs SIC

Dans un premier temps, nous présentons les performances des récepteurs SIC annu-
lant tous les signaux interférents. Nous présenterons les performances intermédiaires au
cours du paragraphe 4.3.4. Contrairement aux récepteurs P1c, nous n’avons pas combiné
différentes techniques d’égalisation dans un méme récepteur. Chaque technique d’annu-
lation série des interférences utilise un méme critére d’égalisation pour tous les étages de
détection.

Comme nous le montre la figure 4.11, les techniques d’égalisation CaM, CGE et ZF,
respectivement les courbes (1), (2) et (3), insérées dans un processus itératif d’annula-
tion des interférences ne fournissent pas de meilleures performances que celles obtenues
avec 'égalisation CEQMM mono-utilisateur, courbe (5). L’utilisation du critére ZF ne
permet pas d’améliorer les performances obtenues avec un récepteur mono-utilisateur (cf.
figure 3.9 page 87). En effet, cet égaliseur compensant parfaitement la réponse du ca-
nal, les interférences d’accés multiple sont supprimées en réception sans avoir recours a
une quelconque technique d’annulation des interférences. La courbe (4) qui présente les
performances du récepteur SIC-CEQMM donne des résultats trés proches de ceux obtenus
avec le récepteur PIc—CEQMM (cf. courbe (5) figure 4.4 page 118). A pleine charge, les
récepteurs PIC-CEQMM et SIC-CEQMM sont donc équivalents et permettent d’obtenir un
taux d’erreur par élément binaire de 1072 avec un rapport Ey/Ng de 2,5 dB plus faible
que celui nécessaire avec le récepteur CEQMM mono—utilisateur.

De méme qu’avec une annulation paralléle des interférences, le critére EQMM utilisé
dans une structure série d’annulation des interférences nécessite une optimisation a ’aide
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FiG. 4.11 — Performances des détecteurs Sic pour différentes techniques d’égalisation avec
N, = N, = 16. Egalisation Cam (1), CGE (2), ZF (3), CEQMM (4) et en référence la
détection CEQMM (5) mono-—utilisateur.

de coefficients de pondération. La courbe (4) de la figure 4.11 a été obtenue en optimisant
les performances pour un TEB proche de 1073,

4.3.3 Optimisation des détecteurs SIC-EQMM

L’optimisation des détecteurs PIcC—CEQMM ou PIC—CEQMMG nécessite la recherche
d’un seul coeflicient de pondération pour un point de fonctionnement donné. Nous avons
montré qu’avec ces récepteurs il n’était pas nécessaire d’utiliser plus de deux étages de
détection. Avec une structure série d’annulation des interférences cette optimisation est
plus délicate. En effet, lorsque les N, — 1 signaux interférents sont annulés, il faut N, — 1
coeflicients de pondération, chacun des N, — 1 coeflicients étant propre a chaque étage de
détection.

Afin de proposer des minima pour les TEB des détecteurs SIC-EQMM, nous choisissons
d’utiliser une fonction linéaire appliquée au coefficients K™ telle que

K Nu=1) _ jc(0)

(m) — g0 L, A = K
K A R

(4.22)

soit une fonction linéaire de N dans R qui a m attribue K(™). Cette facon de procéder
s’applique aux deux techniques d’égalisation utilisant le critére de 'EqQMM et simplifie
I'optimisation en proposant un seul coeflicient & obtenir. En effet pour 1’égalisation CE-
QMMG, K(© = 1 quels que soient N,, N, et le rapport Ey/Np. Quant a la la technique
CEQMM, les coeflicients du premier étage sont connus et donnés a la page 93, figure 3.13.

Le seul coefficient & obtenir reste donc A(Vu=1),
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Nous avons choisi une fonction linéaire pour représenter la valeur des coefficients de
pondération en fonction de ’étage de détection a l'instar des variations de la variance de
la variable de détection en fonction de nombre d’étages d’annulation d’interférences (cf.
figure 4.12). Cette fonction comme le montre la courbe peut étre correctement approchée
par une fonction linéaire qui reste & obtenir empiriquement.

0 2 4 6 8 o 12 14 16

m

Fic. 4.12 — Variwance de la variable de détection du récepteur SIC-CEQMM en fonclion du
nombre d’élages de déleclion.

Avant de présenter les valeurs des taux d’erreur optimisés, nous donnons sur la figure
4.13 les performances des deux techniques de détection en fonction du nombre d’uti-
lisateurs actifs et avec K™ = 1, quel que soit m € [0; N, — 1]. Nous obtenons les
mémes conclusions qu’avec la structure Pic, & savoir une détection SIc-CEQMMG don-
nant de meilleures performances que la détection SIC-CEQMM, mais avec des différences
trés faibles pour un taux d’erreur de 1072, Les performances obtenues avec la structure
Sic non optimisée sont trés proches de celles obtenues avec la structure Pic non optimisée
(cf. figure 4.5 page 119).

Les expressions des coefficients de pondération utilisés sont données par 1’équation
(4.8) pour 'égalisation CEQMM et I’équation (4.12) pour la technique CEQMMG. Pour
cette derniére technique d’égalisation, la pondération par le coefficient (™) n’est appli-
quée que pour les signaux ayant été annulés. Ainsi & un étage m de détection, seulement
les signaux des m — 1 premiers utilisateurs interférents sont pondérés, les coefficients cor-
respondants aux N, —m autres utilisateurs sont laissés & un. Dans les tableaux 4.3 et 4.4,
nous donnons les TEB optimaux et les coefficients de pondération ainsi obtenus. Afin de
comparer ces résultats avec ceux obtenus pour les détecteurs Pic, les mesures sont pré-
sentées pour les mémes rapports Ej /Ny que ceux des tableaux 4.1 et 4.2, respectivement
aux pages 120 et 122.

Avec ’égalisation CEQMM, l'optimisation des étages d’annulation des interférences
permet de réduire d’un facteur environ égal a 2,5 les TEB non optimisés du dernier étage.
Comparées aux performances du récepteur CEQMM mono-utilisateur, ce facteur passe
a environ 5,5 (cf. tableau 4.3). Avec le récepteur SIC-CEQMMG, 'optimisation permet
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FiG. 4.13 — Détecteur Sic non optimisé avec N, = N, (1), N, = 3N,/4 (2), N, = N, /2

(3), Ny = N,/4 (4) et limite du filtre adapté (5).

N, 16 12 8 4
Ey/No (dB) 12,3 11,3 10,4 9,3
TEB, m = 0 21073 [ 251072 | 2,71073 | 2,3 1073
CEQMM
TeEB, m =N, — 1 9,510=* | 1073 1,1 1072 | 1073
SIC—CEQMM
KNe=1) gptimal 0,15 0,15 0,15 0,15
TEB optimal, m =N, —1 | 45107* | 410~* [ 410°* |42107*
SIC—CEQMM

TAB. 4.3 — Optimisation de l’égalisation CEQMM pour N, = 16.

N, 16 12 8 4
Ey /Ny (dB) 12 10,6 9,7 8,4
TEB, m =0 261072281072 |1,51072 | 1073
CEQMMG
TEB, m =N, — 1 1,11072 1 9,910=% | 9,4107° | 9,7107*
SIC—CEQMMG
KMNe=1) gptimal 0,0 0,0 0,0 0,0
TEB optimal, m = N, — 1 | 6,1 107 | 5,5 107* | 6,4 107* | 8,4 1074
SIC-CEQMMG

TAB. 4.4 — Optimisation de l’égalisation CEQMMG pour N, = 16.
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de diminuer le TEB d’un facteur inférieur 2, soit une diminution du taux d’erreur par
rapport & celui obtenu avec le détecteur CEQMMG mono-—utilisateur au mieux de 4,2 (cf.
tableau 4.4). L’optimisation de la détection S1Ic-CEQMMG semble moins fructueuse que
celle du détecteur SIc—CEQMM ou Pic—CEQMMG. L’utilisation d’une fonction linéaire pour
caractériser (™) est discutable et de meilleurs résultats peuvent étre attendus.

4.3.4 Diminution de la complexité des récepteurs SIC

La complexité des récepteurs & annulation série des interférences est fonction du
nombre d’étages de détection. De méme, le temps de traitement est linéairement crois-
sant avec ce nombre d’étages. Afin de diminuer ces deux grandeurs tout en gardant des
performances acceptables, il peut s’avérer nécessaire de ne pas annuler tous les signaux
interférents.

TE?O,I - E;/No = 10 dB
) * % ¥k S * «
1072 = g * * %* *%
R B B O B8 &% t
: () .
1077 - (2)
(3)
: (4)
107t~ E-1 (8
1075 I ! ' N " [ ! ' ' ! | v ' ! ' |
0.0 5.0 10.0 15.0
Nombre d’itérations

FiG. 4.14 — Performances des détecteurs Sic en fonction du nombre d’étages de détection
pour N, = N, = 16. Egalisation CGE (1), CEQMM non optimisées (2), CEQMM (3) el
CEQMMG optimisées (4). En référence, la limite du filtre adapté (5).

Comme le montre la figure 4.14, les derniers étages de la détection SIC-CEQMM et Sic—
CEQMMG offrent une diminution du TEB plus importante que les premiers étages lorsque
ces deux techniques sont optimisées. La limitation du nombre d’étages conduirait & une
amélioration de la détection, par rapport & un systéme de détection mono—utilisateur,
relativement faible.
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4.3.5 Prise en compte des puissances différentes des signaux

Nous procédons de la méme fagon qu’avec les structures de détection Pic. La figure
4.15 présente la sensibilité aux phénoménes d’éblouissement des différents détecteurs Sic
pour N, = N, = 16 et avec une annulation de tous les signaux interférents.

TEB EY /Ny = 8 dB
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v Oo] (4)

107% —

F1G. 4.15 — Performances de la détection de Uulilisateur © avec N, = N, = 16 des détec-
teurs Sic. Détection CaM (1), CGE (2), ZF (3), CEQMM (4) et CEQMMG (5) oplimisées.
En référence la limite du filtre adapté (6).

Comme le montre la figure 4.15, seule la technique Sic—CEQMM permet d’atteindre la
limite du filtre adapté lorsque la puissance des brouilleurs est supérieure a la puissance
du signal utile. Notons que la technique SIC—ZF est aussi insensible aux phénoménes
d’éblouissement. Cependant, nous rappelons qu’une structure d’annulation d’interférences
associée au zero forcing n’a pas de raison d’étre, les codes utilisés étant orthogonaux, les
interférences d’accés multiple sont parfaitement supprimées par le premier étage.

Avec une structure série d’annulation des interférences, ’application du critére de I’er-
reur quadratique moyenne nécessite, comme avec les structures Pic, une optimisation a
I’aide d’un coeflicient de pondération adapté a chaque configuration du systéme. Nous
simplifions 'optimisation en reprenant les trois zones utilisées pour optimiser les récep-
teurs Pic-CEQMM et Pic-CcEQMMG (cf. § 4.2.5 page 123 sqg.). Pour la premiére zone
qui va de —12 dB a 5 dB, le récepteur est mono—utilisateur. La puissance des signaux
interférents étant plus faible que celle du signal utile, leur détection est alors moins fiable
et leur annulation ne permet pas d’améliorer la détection. Dans le deuxiéme zone, de 5 dB
a4 11 dB, la pondération est appliquée afin de minimiser le TEB lorsque les rapports entre
la puissance du signal et celle du bruit sont tous égaux a 8 dB. Le coefficient K(Nv—1)
est alors respectivement égal & 0,15 et 0,0 pour la technique SIC-CEQMM et la technique
Sic-cEQMMG. Enfin, pour la derniére zone, nous avons choisi KM=~ = 0. Le dernier
étage de détection réalise alors une combinaison & gain maximal (comme pour la struc-
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ture P1c). L’optimisation du récepteur SIC-CEQMMG ne nécessite qu'un seul coefficient
de pondération pour les deux derniéres zones. Malheureusement, cette technique Sic—
CEQMMG ne permet pas d’atteindre la limite du filtre adapté et reste fortement sensible

aux phénoménes d’éblouissement, contrairement a la technique SIC-CEQMM.

Cependant, une meilleure optimisation de cette technique Sic—CEQMMG doit per-
mettre d’atteindre la limite du filtre adapté. La sensibilité de ce récepteur aux phéno-
ménes d’éblouissement n’est pas due a la structure ou au critére d’égalisation mais aux
coeflicients de pondération non optimaux.

4.4 Comparaison des performances des récepteurs utilisant
le critére de ’'EQMM

Nous comparons ici les performances des récepteurs mono et multiutilisateurs utilisant
le critére de ’EQMM, car parmi les critéres utilisés, ce critére offre les meilleures perfor-
mances en terme de taux d’erreur par élément binaire, quelle que soit la structure de
détection employée, mono—utilisateur, multiutilisateur, P1c ou Sic. Il ne faut cependant
pas oublier que ce critére nécessite plus d’information que les autres critéres, a savoir
I’estimation de la puissance relative des signaux émis ou regus, 'estimation de ’ampli-
tude et de la phase des coefficients du canal (comme les détecteurs CGM ou ZF) et enfin
I’estimation de la puissance du bruit additif blanc gaussien.

Les performances qu’offrent ces différentes structures de réception sont comparées sur
la figure 4.16 qui donne la capacité du systéme en fonction du rapport Fj /Ny permettant
d’obtenir un TEB de 1073, Dans cette configuration, tous les signaux émis ont la méme
puissance. Les résultats obtenus montrent que la structure Pic est, pour les configurations
rencontrées, plus performante que la structure Sic lorsque la technique CEQMMG leur est
associée et la tendance s’inverse avec la technique CEQMM. Cependant, les trois récepteurs
SIc—CEQMMG, PIC-CEQMM et SIC—CEQMM offrent des performances comparables puisque
les écarts entre les rapports Ej, /Ny restent inférieur a 0,5 dB. Lorsque le systéme n’est pas a
pleine charge, les plus faibles rapports Fj/Ng sont obtenus avec le détecteur PIcC—CEQMMG
avec, a 3/4 de charge, un gain compris entre 0,5 et 1 dB par rapport aux récepteurs Sic—
CEQMMG, PIc-CEQMM, SIC-CEQMM et comparé aux récepteurs CEQMMG et CEQMM, le
gain est respectivement de 1,7 et 3,5 dB. La technique CEQMMG reste donc relativement
compétitive face aux techniques d’annulation d’interférence pour N, < 3N, /4.

Nous avons présenté les performances des récepteurs pour 16 sous—porteuses décor-
rélées. Cependant, avec des canaux difficiles, c’est & dire trés sélectifs en fréquences ou
lorsque des matrices d’entrelacement suffisamment profondes sont utilisées, des ordres de
diversité supérieurs peuvent étre parfois atteints 2. Nous donnons sur la figure 4.17 la capa-
cité du détecteur Pic-CEQMMG en fonction de cet ordre de diversité, avec L, = N, = L.
Alors que ’amélioration des performances apportée par un ordre de diversité de 64 par

2. Cf. § 3.8.1 page 98 sur la possibilité et la difficulté d’augmenter la diversité du canal.
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Ny TEB = 1073
(1
- 2 80 *
15.0- (3
] (4)
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Fia. 4.16 — Capacité des récepteurs AMRC a porteuses multiples utilisant le critére de
IEqQMM. Récepteur CEQMM (1), CEQMMG (2), Pic—CEQMM (3), SIC-CEQMM (4), P1c—
CEQMMG (5) el SIC-CEQMMG (6).

rapport & un ordre de diversité de 8 est importante, cette amélioration est beaucoup plus
faible par rapport a un ordre de diversité de 32, voire de 16.

Ny/L TEB = 102
1.0- X0 v ©
0.8;
1 *o v O
O.Gi (1>
. *0 v o (2)
0.4 e (2)
: (4)
- *a v 6]
0.2—= ;
ﬁ o]
0.0- ¥ 7
6“,0 ‘ ‘ ‘ 8‘,0 ‘ ‘ ‘ 16,0 ‘ ‘ ‘ 12‘,0 ‘ ‘ ‘ TZLC
E,/Ng [dB]
Fic. 4.17 — Capacité du détecteur Pic—CEQMMG pour L, = N, = L, avec I =

{64,32,16,8}, respectivernent les courbes (1), (2), (3) et (4).

La figure suivante, la figure 4.18, résume les performances des quatre récepteurs pour
des puissances d’émission différentes, & pleine charge et avec une optimisation en trois
zones. Nous n’avons pas représenté la premiére zone qui va de -12 dB a 5 dB, car les
performances sont celles des détecteurs mono—utilisateurs. Alors que le détecteur Pic—
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CEQMMG fournit les meilleures performances lorsque toutes les puissances des signaux
sont égales, avec des puissances différentes c’est la détection SiIC-EQMM qui converge le
plus rapidement vers la limite du filtre adapté, lorsque la puissance des signaux interférents
augmente et avec un gain pouvant aller jusqu’a 1 dB.

Le comportement relatif de ces quatre détecteurs est quelque peu différent & demi-
charge (figure 4.19). La définition de la deuxiéme zone est modifiée avec les détecteurs
Pic—cEQMM et SIC-CEQMM puisqu’elle commence pour Eéj)/No = 4 dB. Les détecteurs
Pic—CEQMM et PIC-CEQMMG ne sont plus équivalents, la détection CEQMMG étant plus
performante que la détection CEQMM lorsque le systéme n’est pas & pleine charge. Ainsi
le détecteur PiIc—CEQMMG converge plus rapidement vers la limite du filtre adapté que
les autres détecteurs, avec cependant des différences qui restent faibles.

TEB B /N =8 dB

EY N, Vi #i [aB]

F1G. 4.18 — Performances de la détection de Uulilisateur © avec N, = N, = 16 des récep-
teurs utilisant le critére de 'EQMM. Détection CEQMM ou CEQMMG mono—ulilisateur
(1), Pic—cEQMM (2), PIc-CEQMMG (3), SIC-CEQMM (/) et SIC-CEQMMG (5). En réfé-
rence la limite du filtre adapté (6).
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Tep EY /Ny =8 dB

1 | ! ! ! ! |
0 10 20

EY N, Vj#i [aB]
Fia. 4.19 — Performances de la détection de lulilisateur i avec N, = Np/2 = 8 des

récepteurs ulilisant le critére de 'EQmM. Détection CEQMM (1) et CEQMMG (2) mono—
utilisateur, PIc-CEQMM (3), SIC-CEQMM (4), Pic—CEQMMG (5) et Sic—CEQMMG (6).

4.5 Conclusion

Les techniques de détection & annulation d’interférences paralléle ou série montrent
leur efficacité lorsqu’elles sont associées au critére de l'erreur quadratique moyenne. La
mise en ceuvre de ces structures de détection non linéaires étant globalement sous—
optimales vis—a—vis de ce critére, des coeflicients de pondération empiriques doivent étre
correctement utilisés, dans certains cas, afin d’optimiser les performances. Ces détec-
teurs ne peuvent donc étre appliqués sans quelques précautions. Nous avons pu améliorer
les performances des quatre détecteurs a I'aide de ces coefficients en traitant un certain
nombre de cas. Bien qu’a prior: chaque configuration nécessite son propre coefficient, peu
de valeurs de coefficients ont été nécessaires pour couvrir les cas rencontrés.

Nous résumons dans le tableau suivant (tableau 4.5) les performances des différents
détecteurs AMRC a porteuses multiples non linéaires & annulation d’interférences en les
comparant aux performances des détecteurs CEQMM, CEQMMG et aux performances théo-
riques du filtre adapté notées LFA. Ces résultats sont donnés pour des puissances de
signaux identiques.

A pleine charge et pour des puissances des signaux émis identiques, ces structures
permettent de s’approcher & moins de 4 dB de la limite théorique du filtre adapté, pour
un taux d’erreur par élément binaire de 1073, Cet écart devient inférieur a 2 dB & demi
charge et reste inférieur & 0,5 dB pour la technique la plus performante lorsque le nombre
d’utilisateurs est N, = N, /4 = 4. Les faibles différences de performances entre les deux
structures, paralléle et série, donnent ’avantage & la structure paralléle qui présente un
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| Détecteur | N,=4|N,=8| N,=12| N, =16

Pic-cEqQMMmaG 7,9 8,9 9,5 11,2
SIC-CEQMMG 8,2 9,2 10 11,3
Pic—cEqQMM 8,4 9,5 10,4 119
SIC—CEQMM 8,3 9,4 10,2 '
CEQMMG 8,4 10,1 11,2 135
CEQMM 10,6 12 13 '
\ LFA \ 7.5 \

TAB. 4.5 — Tableau récapitulatif des performances des détecteurs AMRC a porteuses mul-
tiples avec N, = 16. Rapports en dB entre la puissance du signal par élément binaire el
celle du bruit nécessaires pour obtenir un TEB de 1073,

complexité semblable & la structure série mais permet des temps de traitement plus courts
puisque tous les signaux interférents sont annulés en méme temps.

La technique de détection CEQMMG reste compétitive face aux détecteurs & annulation
d’interférence paralléle ou série. En comparant les performances obtenues avec le détecteur
CEQMMG a celles des détecteurs PIC-CEQMM et SIC-CEQMM, les écarts entre les rapports
E} /Ny nécessaires pour fournir un TEB de 1072 restent inférieurs a 0,1 dB pour N, = 4,
4 0,7 dB & demi—charge, & 1 dB pour N, = 12 et sont inférieurs a 2,3 dB a pleine charge.
Intégrée dans un processus d’annulation des interférences, cette technique d’égalisation
permet d’améliorer encore les performances. Les écarts entre les quantités Ej/Ng obtenues
avec la détection P1Ic—-CEQMMG par rapport a détection CEQMMG passent alors & 0,5 dB
pour Ny, =4, 3 1,2 dB & demi—charge et a 1,7 dB pour N, = 12.

Cependant, si I’amélioration des performances des détecteurs linéaires avec des struc-
tures non linéaires d’annulation des interférences n’est pas spectaculaire lorsque les puis-
sances des signaux sont égales, les conclusions sont différentes lorsque ces puissances sont
différentes. Ces récepteurs a annulation des interférences offrent alors tout leur intérét
lorsque la puissance des signaux interférents est supérieure & la puissance du signal utile.
Le comportement de ces récepteurs peut se résumer ainsi: « La fiabilité de la détection est
d’autant meilleure que la puissance des signaux interférents est élevée ». En effet, ’annu-
lation des interférences est d’autant mieux réalisée que ces signaux interférents sont regus
avec une puissance supérieure a celle du signal utile. Ainsi, une répartition judicieuse des
puissances des signaux permet d’atteindre la limite du filtre adapté.



Chapitre 5

Le systéme AMRC multipilote

ans ce chapitre nous nous intéressons a la technique AMRC multipilote. Cette mo-
dulation & porteuses multiples a étalement de spectre permet, pour un gain de
traitement donné, d’utiliser des longueurs de codes proportionnelles au nombre de sous—
porteuses. Les propriétés de corrélations des codes se trouvent ainsi améliorées, ce qui
est essentiel dans le cadre d’une liaison asynchrone ot des codes orthogonaux ne peuvent
étre utilisés. Les performances des systémes AMRC multipilotes sont évaluées de facon
analytique pour différentes configurations de systémes sur canal gaussien asynchrone.

5.1 La structure du signal AMRC multipilote

Nous nous placons dans le cas d’un canal asynchrone. Les différents utilisateurs ac-
cédent a ce canal avec des décalages temporels 7; relatifs & chaque utilisateur. Afin de
simplifier ’approche, nous n’utilisons pas ’expression en bande de base du signal de
I’équation 2.12 page 46, mais ’expression du signal analytique translaté de — fy en fré-
quence. Le signal émis par un utilisateur ¢ s’écrit alors

Np—1

\/_ > V2P (t)e ™ T (5.1)
P k=0

Dans cette expression, P; correspond & la puissance du signal émis en bande radiofré-
quence, N, est le nombre de sous-porteuses, T, la durée d’'un symbole AMRC multipilote
et z,;(t) est le signal émis propre & chaque sous—porteuse k. Ce signal s’exprime a I’aide

S; t,

des symboles z} . et des chips du code ¢! tels que

rri(t) = ap et — pTs)
= ap It - pTs — qT,) , (5.2)

avec ¢;(t) # 0 quel que soit ¢ € [0,T[, I1(¢) = 1 sur [0,7,] et II(¢) = 0 ailleurs. Nous repre-
nons les notations utilisées avec la modulation AMRC & porteuses multiples en posant L,
la longueur du code et T, la durée d’un chip de ce code. Nous rappelons que I’espace entre
les sous—porteuses est de 1/7T et Ty = L.T. = N,T, pour un signal AMRC multipilote.
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Dans le cas général d’un canal multiutilisateur asynchrone, la sommation des signaux
est effectuée au niveau du récepteur. En posant

L-1
hi(t) = Bmi€t? 4 6(1 = T s) (5.3)
m=0

I’expression du canal multitrajet de chaque utilisateur, avec L le nombre de trajets, le
signal recu s’écrit

Ny—1
r) = 3 (sixh)(0) +n(t)
=0
Ny—1 L-1
N 2P; 10m i wrk(t—Tom
= > N Pm.i€ b g il = o) 2™ T 1) L (5.4)
i=0 m=0 p

avec n(t) un processus gaussien complexe modélisant le bruit blanc additif.

Les coefficients du canal 3, ; suivent des processus de Rayleigh et les phases 8,, ; sont
équiréparties sur [0,27[. Nous normalisons le canal tel que la puissance regue soit égale a
la puissance émise, en moyenne. Autrement dit,

E

L-1

Y| -1 e 55)
m=0

soit pour des trajets de méme amplitude

1
B8] = 7 Vi € [0,Ny[ et Ym € [0,L] . (5.6)

5.2 Les techniques de réception

La structure initialement proposée [89] est décrite a la figure 2.9 de la page 47. Dans
un canal gaussien les modules de traitement de la diversité et d’égalisation ne sont pas
nécessaires. Le récepteur est alors simplement constitué d’un banc de N, corrélateurs com-
plexes. Cette structure correspond au récepteur optimal! sur canal gaussien. En présence
d’un canal a trajets multiples, un traitement de la diversité par sélection ou combinai-
son est effectué pour chaque sous—porteuse. Les techniques étudiées jusqu’a présent sont
celles utilisées en Ds—CDMA, a savoir le largest path pour le traitement par sélection et
la technique CGM pour le traitement par combinaison [56]. Cette derniére technique, la
combinaison a gain maximal a déja été largement exploitée et appliquée a la réception
des signaux AMRC & porteuses multiples dans les chapitres précédents.

1. Cf. note 1 page 112.
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5.3 Probabilité d’erreur des systémes a porteuse unique sur
canal gaussien

Avant de développer les calculs permettant d’obtenir la probabilité d’erreur par élé-
ment binaire de la détection des signaux AMRC multipilotes, nous rappelons les trois
approximations gaussiennes utilisées pour les systémes a étalement de spectre par sé-
quence directe a porteuse unique sur canal gaussien. Les résultats sont valables pour une
modulation MDP2 ou MDP4.

La premiére approximation, développée par Pursley dans [20], donne pour la proba-
bilité d’erreur la relation simple suivante

1 2N, —1)  No|~'/?
P~ —erfc | |22w= ) 4 10 5.7
9he ([ 3L, Eb] (57)

qui n’est pour 'auteur qu’une formule pratique permettant d’obtenir simplement la lon-
gueur du code L. et le rapport E3/Ny nécessaires pour assurer un rapport entre la puis-
sance du signal utile et celle du bruit (comprenant les interférences) et donc une proba-
bilité d’erreur, pour un nombre d’utilisateurs N, donné. Nous avons déja présenté cette
expression dans le premier chapitre et utilisée dans le chapitre 3. Nous ’appellerons ap-
proximation A en notant la probabilité d’erreur PA.

La seconde approximation, approximation B, est obtenue pour des signaux multiuti-
lisateurs ayant des retards aléatoirement répartis [152]2. La probabilité d’erreur PP est
donnée par

1 A(N,—1)  Ng|~V/?
B - v
P2 =~ 2erfC ([ 3L, + b] . (5.8)

Notons que cette approximation reste d’utilisation trés marginale. Nous la présentons tout
de méme puisque nos calculs nous conduirons & cette probabilité d’erreur.

Enfin, la derniére approximation, approximation C, est proposée par Holtzman dans
[153] et s’appuie sur des travaux présentés dans [152]. Ici les interférences d’accés mul-
tiple sont considérées approximativement gaussiennes condilionnellement aux variables
représentant les retards 7; d’accés des utilisateurs au canal, les phases des oscillateurs
radiofréquences, que nous n’avons pas modélisées et une troisiéme grandeur caractérisant
les transitions & l'intérieur d’un code, c’est & dire une certaine mesure de la quantité
d’étalement. Par ailleurs, ’auteur montre que la probabilité d’erreur P. fonction d’une
variable ¢ de moyenne pu et de variance o s’écrit [153]

E[P. ()] ~ ;Pe(u) + éPe (u + \/50) n éPe (u - \/§a) . (5.9)

2. Cette approximation du rapport entre la puissance du signal et celle du bruit a initialement été
proposée par J.K. Wolf et B. Elspas dans un rapport édité par J.W. Schwartz et J.M. Aein en 1965.
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La probabilité d’erreur de cette troisiéme approximation gaussienne est donnée par

1 2N, —1)  No]~'/?
PC ~ —erfe M-l——o
3 3L. By
1 2Ny — 1)(Le/3) + V3o No|
+—erfc (N = 1)(Le/3) + U-|—i 0
12 12 E,
1 2(Ny = 1)(L/3) = V3o No]
1Vy — c - g 0
—erf — 5.10
-|-12er C 12 + 7, ) ) ( )
avec
23 1 N, -2 1 N, -2
2 2 u u
=(N,—- 1) |Li—+ L. | — - — = 5.11
o= )[ °360 (20+ 36 ) 20 36 ] (5-11)
Fe L. =15, Ey/Ng =10 dB P L.=15N,=17
0T R 107 FIame
o S TR Beg
o ﬁ/D/ W;%,’%’% * * . ﬂ\g\a»»g,ﬂ,ﬂvE
A ©) S
N ) o2 Sl
| /,/ /% (3) M \%:%
1077 =0y 2 SR g
2 R & Foogees
107* 72/// 1073
' Ny ' ' ' ‘ Eb/No T

FiG. 5.1 — Probabilité d’erreur théorigue d’un systéme DS—CDMA ou AMRC multipilote
pour N, = 1. Approzimation A(1), approximation B (2) et approzimation C (3).

Nous utiliserons les trois équations (5.18, 5.10) et (5.8) comme références. Elles per-
mettront d’évaluer la fiabilité des résultats que nous obtiendrons avec les signaux AMRC
multipilotes. La figure 5.1 donne les performances obtenues avec ces approximations d’un
systeme Ds—cDMA ou AMRC multipilote sur canal gaussien pour N, = 1 en fonction du
nombre d’utilisateurs N, et du rapport Fj/Ny, les deux approximations A et C présen-
tant des résultats trés peu différents lorsque le nombre d’utilisateurs est élevé et le rapport

Ey /Ny faible.
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5.4 Probabilité d’erreur des systémes AMRC multipilote sur
un canal gaussien

L’obtention des performances des systémes AMRC multipilotes asynchrones par la
simulation pose le difficile probléme de la modélisation de ’asynchronisme. Elle consti-
tue cependant une étape importante et permet de valider des performances analytiques.
[’étude menée ici constitue donc une premiére approche de I’évaluation des performances
des systémes AMRC multipilotes et de leur comportement en présence d’interférences
d’accés multiple.

5.4.1 Hypothéses de calcul

Nous reprenons les hypothéses faites au paragraphe 3.3.4 page 72, a savoir 'utilisation
de I"approximation gaussienne pour calculer la probabilité d’erreur qui, pour une MDP4,

P. = ler‘f(; (ﬂ) , (5.12)
2 2var[U]

s’écrit

avec U la variable de décision sur la voie en phase. Afin de valider I’approximation gaus-
sienne appliquée, les résultats obtenus dans le cas & porteuse unique, i.e. N, = 1, seront

comparés & d’autres approximations gaussiennes largement utilisées dans la littérature
20, 152, 153].

5.4.2 La limite du filtre adapté

Le récepteur AMRC multipilote le plus simple est constitué d’un banc de filtres adaptés,
la variable de décision complexe de I'utilisateur ¢ sur la sous—porteuse k s’écrit alors

j2P; [T
jjk,i — Pi —227rkt/T dt

\/ﬁ

Np—1
V2P v~ [T
— |2 dt + 7\7 / lz|cl( )|2 v (I—k)t/Ts dt +
l;ék
—227rkt/T dt (513)

\/F

Les codes utilisés sont des codes a enveloppe constante dont les éléments appartiennent a
I'ensemble {—1;+1}, |¢;(¢)]? est alors constant sur [0,T5[ et ainsi

T \/ﬁ /Ts
N, \/N

Fri= e~ hmkt/Te gy (5.14)
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En posant 5”2,2' = \/5/2(@272-4—1()272-), les éléments {a,b} appartiennent a ’ensemble {—1;+1}
et la variable de décision Uy ; s’écrit

Uri = R{ir:}
T/P;

0
= a +
Np ki

1T
_I_—
7

S S

[%{n@ﬂwns(?wk%;)%—%{n@)}ﬂn(?ﬁk%;)]cﬂﬂ(ﬂ.
(5.15)

Les symboles xiﬂ. sont issus de la modulation MDP4, avec E[|x£7i|2] = 1 pour tout p,k,:
appartenant a leur domaine de définition et P; = 2E}, /T ou T, = Ts/N, est la durée d’un
symbole xiﬂ. avant 'opération de modulation AMRC multipilote. Il est sous entendu que
I’espérance et la variance de la variable de décision sont exprimées conditionnellement &
a%i, I’élément émis sur la voie en phase. Elles s’écrivent alors

T

E 7 == 2 .1
O = TP (5.16)
T
var[Ug;] = VNO ) (5.17)
P

la densité spectrale de puissance du bruit gaussien complexe équivalent étant 2Ngy. La
probabilité d’erreur est exprimée par

1 T,P; | 7
P.= gerfe (o) = Cerfe (/<2 ) . 1
a 2er C ( IN,Ng 2er C ( N0> (5.18)

Cette probabilité d’erreur est indépendante du nombre de sous—porteuses N, et de la
longueur des codes L.. Nous retrouvons ainsi les performances de la modulation MDP4 sur
canal gaussien, soit un rapport F;/Ngy de 6,8 dB pour obtenir une probabilité d’erreur par
élément binaire P, de 1073, Le récepteur ainsi utilisé sur canal gaussien permet d’annuler
parfaitement les interférences entre les sous—porteuses présentes dans le signal s(¢) émis
puisqu’il n’y pas orthogonalité entre ces sous—porteuses a la sortie du modulateur AMRC
multipilote. Ceci justifie ’appellation « récepteur optimal » ou filtre adapté d’un tel
récepteur.

Les performances limites qu’il est possible d’atteindre dans un contexte multiutilisa-
teur sont alors celles obtenues lorsque les interférences entre les utilisateurs sont parfaite-
ment supprimées, ce qui correspond au cas mono—utilisateur. Comme dans le chapitre 3,
nous appelons cette limite des performances la limite du filtre adapté.
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5.4.3 Expression de la probabilité d’erreur

Nous reprenons ’approche exposée dans [89] pour calculer la probabilité d’erreur des
systémes AMRC multipilotes sur canaux gaussiens. Nous considérons le canal asynchrone
avec des retards répartis sur toute la durée d’un symbole AMRC multipilote émis et ce
contrairement & I’hypothése faite dans [89] et [90] ot 7; varie de 0 & T.

Le récepteur utilisé est le méme que celui décrit dans le cas mono—utilisateur. Nous
supposons ce récepteur correctement synchronisé en posant 7; = 0. La variable de décision
complexe de I'utilisateur ¢ sur la sous—porteuse k s’écrit

Ny—1 Np 1

T
i = N > Z/ V2P j(t = 7)) T ey ()= 2RI T i 4
J=0 0

—227rkt/T dt

,/N
\/W Ny—1 Np—l \/— A
— T, kz+ Z Z J —QZWZTJ/T/ xl,j(t—Tj)Ci(t)(ﬁmﬂ(l_k)t/Ts dt +
J=0 I=

1

JF#
—227rkt/T dt (519)

\/F

Nous utilisons deux fonctions R{ ; et R{ ; qui sont des fonctions de corrélation, en les
définissant de la facon suivante

f
Ry

S

/OTJ ci(t+To—7))ei(t) f (zﬁ(z - k)Ti) dt (5.20)

i, /T es(t = mi)eilt) f <27r(l - k)%) d | (5.21)

5 S

avec f(.) une fonction trigonométrique telle que f € {cos,sin} en notant f = ¢ pour
la fonction cosinus et f = s pour la fonction sinus. Avec ces notations et en utilisant
I’équation (5.2), nous avons

Ts . .
/0 21,5t = ) eIV = a L (Ry 4 aR] ;) ol (B +aR;) . (5.22)

De plus, nous posons 1 ; = 2xl7;/Ts. A l'instar des fonctions Rf et B/ ., nous utilisons

INE
deux autres fonctions le}.g et X Zf j telles que g(.) est une fonction trlgonometrique définie
comme la fonction f(.) et

X = Rl gy, (5.23)
X[ = R - (5.24)
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En introduisant les notations des équations (5.20) a (5.24) dans I'équation (5.19), nous
obtenons

Ny—1Np—1
Tp; = \/_ Ty} ; + Z Z VQP (;z;ljjl [Xff+X + (X Xc,?)]+

i
7=0 =0
JF
+ap; [X;j"‘+X +1(X] —X“ ) / yem 2k Te g

(5.25)

et la variable de décision réelle s’écrit

1 Np—1
Ukﬂ' = \i/_ T, kz -I-NX:I i ([ch]c_'_XlJ} -|— {X;Js _ XZSJC] b_ +

J=

J#Z

X0+ X0 b X0 - X b?,j) g ) mHIT 4r

1 EE
- R
N

(5.26)

Les calculs de la moyenne et de la variance de Uj; sont conditionnels a ak Nous
supposons les sources 7td et de moyenne nulle, ce qui nous permet d’écrire

\/E

ElUki] = T, (5.27)
Nu_ple—l P,

varlli] = ) ZN2<E[<X“+X VRO - X0 BT+ X007 +
j=0 [=0 " P
i
B[R] - X7 ) T (5:25)

Nous avons

(XC T4 Xls”js)2 = (cos YRy + sin ¢1,]~RZS’J-)2
= cos? (R} ;)? +sin? Py (R} ;)% + sin 207 RY ;. (5.29)

Les codes sont supposés suffisamment longs pour pouvoir etre considérés aléatoires et
nous faisons ’hypothése de I'indépendance entre les variables R ; et ¥y ; [89]. L'espérance
des produits est alors le produit des espérances. De plus, nous supposons la variable 1y ;
équirépartie sur [0,27[, soit

SE R+ 5E [(R)?) (5.30)

B[+ x7 )} >
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La variance de la variable de décision Uy ; se réduit alors a l'expression suivante

Ny—1Np—1

it = 3= 3 (Bl Bl 4G e i )
=
NoT
_I_—

N, (5.31)

Le calcul de la variance se raméne ainsi aux calculs des moments d’ordre deux des quatre
fonctions de corrélation. Ces calculs développés en annexe A.4 permettent d’obtenir une
expression simple de la variance var[Uy ;], soit

Ny—1
NOTS * 7) 2 2
varlUyi] - = N, + Z N? 3L e +
=0
JF#
Ny—1Np—1 2 22
LT LT l—k
L1 - 2 sin(2r——) ) . (5.32
3 3% (w e ) - o
i#i 17”9
Nous supposons des puissances identiques pour tous les utilisateurs, soit P; = P,

Vj € [0,Ny]. Le rapport E[Uy;]/+/2var[Uy ;] s’écrit alors, toujours pour une MDP4,

E[Uk,] No 4(N,-1)
E 3L +
2var[Uy ;] < 2e

(a) (®)

Np— 1

+ Z (1 — QF(ZLC— ) sin(Qﬂ%))] . (5.33)
120

()

Nous retrouvons dans cette nouvelle équation les termes de ’approximation B, cf. équation
(5.8). Dans le cas a porteuse unique, N, = 1, nous obtenons ainsi la probabilité d’erreur
PEB. Une autre équation simple est donnée dans [154] mais elle conduit & des performances
des systémes AMRC multipilotes égales aux performances des systémes a porteuse unique.

Les termes (a),(b) et (c) de I’équation (5.33) représentent respectivement la contribu-
tion du bruit, celle des interférences d’accés multiple sur la sous—porteuse k et la contribu-
tion des interférences d’accés multiple interporteuses. Les variations de ce dernier terme
en fonction de N, et de L, sont représentées sur la figure 5.2. Globalement, la puissance
des interférences interporteuses augmente avec N, et avec 1/L,.
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Terme (c) équation (5.32) en dB

.
N,

Fic. 5.2 — Variation des interférences interporteuses de la variance de la variable de
déciston en fonction de N, et L., avec N,, = 15.

5.5 Performances du systéme AMRC multipilote

Tous les résultats suivants (figure 5.3, 5.4, 5.5, 5.7 et 5.8) sont obtenus a partir des deux
équations (5.12) et (5.33). Nous déclinons les performances pour plusieurs configurations
du systéme AMRC multipilote afin de mieux comprendre son comportement.

Le recouvrement spectral des sous—porteuses est différent pour chacune de ces sous—
porteuses. Elles ne seront donc pas affectées de la méme quantité d’interférences d’acces
multiple. En effet, le terme (c) de I’équation (5.33) dépend non seulement du nombre de
sous—porteuses, mais aussi de la sous—porteuse k£ démodulée. Ainsi, les sous—porteuses sur
les bords du spectre, typiquement pour £ = 0 ou k¥ = N, — 1, subiront moins d’interfé-
rences que les sous—porteuses au milieu du spectre, &k = N, /2. La figure 5.3 représente ce
phénoméne pour un nombre de sous—porteuses égal & 8 et pour deux longueurs de codes,
L.={15,127}. Les différences de probabilité d’erreur entre les sous—porteuses sont d’au-
tant plus faibles que le rapport L./N,, est élevé. En effet, pour des rapports trés supérieurs
a 1, la bande de fréquences occupée par les lobes principaux du signal AMRC multipilote
est trés proche de la bande occupée par le lobe principal d’une sous—porteuse.

Les codes utilisés correspondent a des codes généralement appliqués aux systémes
AMRC asynchrones, & savoir des codes de Gold ou de Kasami. Les longueurs des codes
sont alors 2" —1, avec n € N. Nous utiliserons L, € {15,31,63,127,255} et N, € {2,4,8,16}.
Les résultats présentés correspondent a la probabilité d’erreur par élément binaire la plus
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FiG. 5.3 — Probabilité d’erreur par élément binaire en fonction de la sous—porteuse k
démodulée, avec N,, = 2 et Ey/Ng = 10 dB.

favorable, autrement dit nous donnons les probabilités d’erreur obtenues sur la premiére
sous—porteuse, k = 0.

Pour une longueur de code donnée, augmenter le nombre de sous—porteuses dégrade
les performances du systéme, figure 5.4. En effet, la quantité d’interférences d’accés mul-
tiple interporteuses est directement liée au nombre de sous—porteuses et est strictement
croissante avec N,. Cependant, cette croissante, bien que le terme (c) de I’équation (5.33)
ne converge pas lorsque N, — oo (la série numérique associée a ce terme peut étre minorée
par une série divergente), devient trés faible pour L./N, < 1. Par contre, pour un nombre
de sous—porteuses donné, la probabilité d’erreur diminue lorsque la longueur du code croit,
figure 5.5. Ce comportement s’explique par le fait qu’a partir d’une certaine longueur de
code, la puissance des interférences d’accés multiple interporteuses n’augmente plus (cf.
figure 5.2) et les meilleures propriétés de corrélation des codes longs sont exploitées. Nous
donnons en référence les performances des systémes a porteuse unique en fonction de L.
obtenues avec les approximations A, B, et C, figure 5.6.

Sur les figures 5.7 et 5.8 sont représentées les probabilités d’erreur en fonction du
rapport Ej, /Ny et en fonction de la charge du systéme. Dans les deux cas, les performances
sont données pour un gain de traitement constant. En accord avec les résultats publiés
dans [90] et comme le montrent ces deux figures, augmenter la longueur des codes tout
en gardant une méme occupation spectrale permet d’améliorer la capacité du systéme.
Cependant cette amélioration est de plus en plus faible lorsque L. et N, croissent.

Afin de mieux représenter le gain apporté par un systéme AMRC multipilote par rap-
port & un systéme AMRC & porteuse unique, la figure 5.9 page 153 donne la capacité du
systéme exprimée en nombre d’utilisateurs et en fonction du rapport Fjp/Ng nécessaire
pour obtenir une probabilité d’erreur de 1073, Quelle que soit la configuration des sys-
témes comparés, le gain de traitement, a savoir le rapport L./N,, est proche de 16, ce qui
conduit a une méme occupation spectrale et un méme débit par utilisateur pour chaque
systéme.
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Fi1G. 5.4 — Probabilité d’erreur en fonction du nombre de sous—porteuses N, avec N, = 2
et Ey/No = 10 dB. L, = {15,31,63,127,255} respectivement les courbes (1), (2) (3), (4)

et (5).
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Fia. 5.5 — Probabilité d’erreur en fonction de la longueur des codes L. avec N, = 2 el
Ey/No =10 dB. N, = {2,4,8,16} respectivement les courbes (1), (2), (3) et (4).
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FiG. 5.6 — Probabilité d’erreur du systéme AMRC a porteuse unique en fonclion de la
longueur des codes L. avec Ny = 2 el Ey/Ng = 10 dB. Probabilité P2 (1), PE (2) et PC
(3)-
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FiG. 5.7 — Probabilité d’erreur du systéme AMRC multipilote pour un gain de traitement
constant L./N, ~ 16 avec N, = 2. L, = 31, N, = 2 (1), L. = 63, N, = 4 (2),
L.=127,N, =8 (3), L. = 255, N, = 16 (4) et en référence les performances du systéme
a porteuse unique avec L, =15 (5).
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Fia. 5.8 — Probabilité d’erreur du systéme AMRC multipilote pour un gain de traitement
constant L./N, ~ 16 avec Ey/Ny =10 dB. L, = 31, N, =2 (1), L. = 63, N, = 4 (2),
L.=127, N, =8 (3) et L. =255, N, = 16 (/).

Alors qu’avec un code de longueur 15, le systéme & porteuse unique supporte au
maximum 3 utilisateurs pour une probabilité d’erreur de 1073, le systéme & porteuses
multiples permet jusqu’a 5 utilisateurs®. Cependant, augmenter la longueur des codes et
le nombre de sous—porteuses ne permet pas d’améliorer considérablement cette capacité.
En effet, pour N, = 1024 et L. = 2'*—1, une probabilité d’erreur de 1072 est assurée pour
6 utilisateurs seulement avec Ej,/Ny = 29 dB, mais ne peut pas I’étre pour 7 utilisateurs.

Ainsi, au dela de 8 sous—porteuses, le gain en terme de capacité apporté par le systéme
AMRC multipilote par rapport a un systéme AMRC a porteuse unique reste trés faible.
Ce nombre de 8 sous—porteuses semble alors étre une valeur intéressante offrant un bon
compromis performances/complexité.

L’étude des systémes AMRC multipilotes présentée dans ce chapitre a été réalisée pour
des communications en liaison montante asynchrone sur canal gaussien. Les résultats obte-
nus, en accord avec ceux présentés dans [90], présentent des différences avec les conclusions
de [154] oti augmenter le nombre de sous—porteuses ne permet pas d’améliorer la capacité
des systémes AMRC. Cette étude doit étre complétée par une évaluation des performances
par la simulation et sur un canal de Rayleigh & trajets multiples.

3. Notons qu’avec des codes tels que L. = 63, le systéme a porteuse unique peut supporter 11 utilisa-
teurs toujours pour un taux d’erreur de 10™° mais avec un débit par utilisateur quatre fois plus faible ou
une occupation spectrale quatre fois plus élevée. En pratique, ces capacités sont améliorées en utilisant
notamment le contréle de puissance [131].
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3.=

FiG. 5.9 — Capacité des systémes AMRC multipilotes avec L, = 31, N, = 2 (1), L. =
63, N, =4 (2), L. =127, N, =8 (3), L. = 255, N, = 16 (4}) et en référence le systéme
AMRC a porteuse unique (5).

5.6 Conclusion

Ce chapitre nous a permis de présenter les performances théoriques des systémes AMRC
multipilote dans un canal gaussien asynchrone.

Le calcul analytique de la variance et de ’espérance de la variable de décision nous a
permis d’obtenir une expression simple de la probabilité d’erreur en fonction du nombre
d’utilisateurs, de la longueur des codes, du nombre de sous—porteuses et de la sous—
porteuse démodulée.

Les résultats prometteurs de cette technique sur canal gaussien montrent que cette
combinaison de I'étalement de spectre par séquence directe et d’une modulation & por-
teuses multiples permet d’améliorer la capacité du systéme AMRC a porteuse unique avec
une simple structure de réception : le filtre adapté. Ainsi, augmenter le nombre de sous—
porteuses permet d’abaisser la probabilité d’erreur limite. Avec un gain de traitement de
16, et pour un TEB de 1073, le systéme ne peut supporter que 3 utilisateurs pour =1
et permet 5 utilisateurs pour N, = 8 ou 16. Choisir un systéme AMRC multipilote avec
un nombre de sous—porteuses limité & 8 offre alors des performances intéressantes avec
une complexité raisonnable.

Dans le chapitre 3 nous avons montré I'efficacité d’une nouvelle technique de détection
qui prend en compte le caractére multidimensionnel du signal AMRC & porteuses multiples.
Dans le chapitre 4 nous avons montré Defficacité des récepteurs prenant en compte les
interférences d’accés multiple. L’application de ces techniques de réception aux signaux
AMRC multipilotes peut nous permettre d’envisager un bel avenir & cette modulation a
porteuses multiples et a étalement de spectre ou le signal ne peut plus étre considéré
comine un simple signal & porteuses multiples.






Conclusion générale et perspectives

ES travaux présentés dans ce mémoire de thése ont permis d’étudier les nouvelles
techniques de modulations combinant ’accés multiple & répartition de code, utilisant
I’étalement de spectre, et les modulations & porteuses multiples.

L’OFDM est retenu pour sa grande efficacité spectrale dans les canaux difficiles et
I’AMRC pour sa capacité d’accés multiple performante et flexible dans les réseaux cellu-
laires. Une synthése bibliographique a permis d’exposer les principes de ces deux tech-
niques et des systémes de réception qui leur sont associées. La combinaison de ces deux
techniques a conduit au développement de trois modulations & porteuses multiples et
a accés multiple & répartition de codes. Les systémes d’émission/réception de ces trois
modulations ont été exposés afin de mieux comprendre les spécificités de chacune d’elles.

Les deux modulations plus particuliérement étudiées, I’AMRC a porteuses multiples et
I’AMRC multipilote, ont montré leur efficacité et leur capacité d’accés multiple dans les
canaux synchrones sélectifs en fréquence, pour la premiére, et dans les canaux gaussiens
asynchrones pour la seconde.

Les résultats obtenus dans le chapitre trois montrent qu’une approche globale de la
détection, comprenant la fonction d’égalisation et de désétalement, permet d’améliorer
la fiabilité de cette détection lorsque le systéme n’est pas & pleine charge. De plus cette
nouvelle approche, issue des techniques de réception appliquées aux signaux AMRC a por-
teuse unique, présente une meilleure résistance aux phénoménes d’éblouissement que les
solutions généralement proposées pour les signaux AMRC & porteuses multiples. De méme,
comparées aux performances obtenues avec des structures d’annulation des interférences,
la nouvelle technique de détection offre des performances comparables lorsque les signaux
ont méme puissance et lorsque le systéme n’est pas a pleine charge.

Dans un systéme d’émission—réception incluant 'indispensable fonction de codage et
de décodage de canal, ces différences entre le détecteur CEQMMG et les récepteurs & an-
nulation d’interférences seront encore diminuées. Des travaux menés en paralléle [155] et
publiés dans un article commun [156] ont montré qu’associé a des fonctions de décodage
performantes, de type turbo—décodage, le détecteur CEQMMG fournit de meilleures per-
formances que les détecteurs & annulation des interférences en approchant de trés prés la
limite du filtre adapté.

Alors que les récepteurs linéaires restent relativement sensibles aux phénoménes d’é-
blouissement, les récepteurs & annulation des interférences sont capables d’extraire I’in-
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formation du signal utile avec une fiabilité qui est d’autant meilleure que la puissance
des brouilleurs est élevée. En répartissant judicieusement les puissances des différents si-
gnaux, il est alors possible d’approcher la limite du filtre adapté pour tous les utilisateurs
en méme temps.

Contrairement aux systémes AMRC & porteuses multiples qui dans leur version non
modifiée sont principalement proposés pour la liaison descendante, les systémes AMRC
multipilotes se prétent bien aux exigences des liaisons montantes asynchrones. L’étude
analytique des performances de cette technique d’accés multiple sur un canal gaussien
asynchrone a permis d’obtenir une expression simple de la probabilité d’erreur par élé-
ment binaire. Cette probabilité d’erreur est fonction du nombre de sous—porteuses, de
la longueur des codes, du nombre d’utilisateurs actifs, de la sous—porteuse démodulée et
du rapport entre la puissance du signal et celle du bruit. Nous avons montré que cette
modulation & étalement de spectre et & porteuses multiples profite des propriétés de cor-
rélation des codes longs qu’elle utilise. La capacité d’un tel systéme est alors supérieure a
la capacité des systémes AMRC a porteuse unique.

Perspectives

Les perspectives de cette étude sont multiples. Elles concernent principalement l'inté-
gration des modulations & porteuses multiples et & étalement de spectre dans une chaine
compléte d’émission—réception. De nombreux points restent & développer, notamment

e la prise en compte des fonctions d’estimation du canal et le choix de techniques d’ac-
cés multiple de la liaison montante utilisant les modifications des systémes AMRC a
porteuses multiples,

e le choix de stratégies de décodage dans les structures d’annulation d’interférences,

e l'application de ’algorithme de détection CEQMMG sous une forme adaptative,

e ’évaluation des performances des systémes AMRC multipilotes sur des canaux de
Rayleigh & évanouissements sélectifs en fréquence,

e ’étude de systémes prenant en compte les interférences interporteuses et d’accés
multiples pour la réception des signaux AMRC multipilotes,

e le choix de codes d’étalement pour les systémes a étalement de spectre et a porteuses
multiples quasi—synchrones,

e ’évaluation précise de la complexité des différents algorithmes en vue de leur inté-
gration dans des architectures de simulation en temps réel,

En liaison descendante, les fonctions d’estimation des coefficients du canal peuvent
étre réalisées en insérant des porteuses pilotes dans la trame temps—fréquence du mes-
sage émis, ou & I'aide d’un systéme adaptatif capable de suivre les variations de ce canal.
En liaison montante le probléme est plus délicat. Nous avons déja mentionné cette diffi-
culté au cours du chapitre trois. Une solution intéressante permettant de contourner ce
probléme est 'utilisation du systéme SS—MC—MA qui correspond & un multiplexage fré-
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quentiel des utilisateurs tout en offrant la possibilité d’estimer les coefficients du canal a
I’aide de porteuses pilotes. Ce systéme Ss—MC—MA semble étre une solution pour appli-
quer la modulation AMRC a porteuses multiples aux contraintes des communications de la
station mobile vers la station de base. Cependant, ’application de cette solution impose
de résoudre les problémes liés aux décalages fréquentiels entre les oscillateurs des diffé-
rents utilisateurs afin de conserver la structure orthogonale du signal AMRC a porteuses
multiples.

L’intégration des fonctions de codage—-décodage de canal dans la chaine de communi-
cation modifie les performances des détecteurs a annulation d’interférences, I’estimation
des signaux interférents se faisant alors a des rapports signaux & bruit faibles. Lorsque la
fonction de turbo—décodage n’est pas insérée dans la boucle d’annulation d’interférences
(pour des raisons de complexité), les récepteurs P1c ou Sic offrent alors de moins bonnes
performances que le détecteur CEQMMG associé a la méme fonction de codage—décodage.
Ces résultats ont été obtenus pour des puissances de réception des signaux identiques
[155]. Tl n’est pas évident qu’avec des puissances différentes "avantage des détecteurs a
annulation d’interférences sur les détecteurs linéaires, résultats obtenus au chapitre quatre,
soit conservé. L’utilisation de décodeurs moins performants, mais de complexité réduite,
insérés dans la boucle d’annulation d’interférences permettraient—ils aux détecteurs Pic
ou SIC de conserver leurs avantages? Les réponses a cette question doivent prendre en
compte la complexité des algorithmes et les temps de traitement (fonction des applications
visées) qui deviennent des données importantes dans le développement de systémes de ra-
diocommunication. De méme, les algorithmes de controle de puissance doivent étre pris en
compte afin d’optimiser globalement les performances des systémes dans une architecture
réseau.

Les études concernant les systémes AMRC multipilotes restent peu nombreuses et
conduisent parfois & des conclusions encore différentes aujourd’hui. La compréhension de
ces systémes nécessite une approche plus « étalement de spectre » que « multiporteuse »,
contrairement aux systémes AMRC & porteuses multiples. Dans le domaine de ’accés mul-
tiple a répartition de codes, les recherches sont principalement axées sur la mise au point
de récepteurs offrant des performances proches de celle du récepteur & maximum de vrai-
semblance mais avec une complexité moindre. L’objectif est de traiter simultanément les
interférences d’accés multiples et la diversité, ce que permet les systémes a étalement de
spectre. La théorie du récepteur optimal reste encore a appliquer aux systémes AMRC mul-
tipilotes, elle doit non seulement intégrer le traitement des interférences d’accés multiples
et de la diversité, mais aussi prendre en compte les interférences interporteuses propres a
ces systémes. A partir de ces développements théoriques, il sera possible d’envisager des
solutions sous—optimales moins complexes mais offrant des performances intéressantes.






Annexes

A.1 Equivalence temps—fréquence

Nous donnons dans cette annexe, une autre démonstration de 1’équivalence temps—
fréquence du canal de propagation, en terme de diversité. Nous partons de I’expression
du canal sous la forme d’un vecteur, équation (2.53) page 61

t
h = [ﬂoezﬁo’ U vﬂN—lezeN_l] ’

avec ;) amplitude des coefficients du canal dans le domaine temporel, affectés de pro-
cessus de Rayleigh, et ; la phase de ces coefficients, équirépartie sur [0,27[. Le nombre
de coefficients N du canal est supérieur ou égal & L, le nombre de trajets du canal que
le systéme peut voir. Nous supposons donc un nombre de sous—porteuses suffisamment
grand.

A Daide de la transformation de Fourier discréte, la réponse fréquentielle H du canal
s’écrit, avec N égal au nombre de sous—porteuses

N-1
>
n=0

N-1
E :hn€_2”m/N
n=0

H = Trp{h} =

L n=0 -
La matrice de covariance fréquentielle Kg s’écrit

Ky = E[(H - E[H])(H —~ E[H))]
= E[HH*] - E[HIE[H"],



160 ANNEXEs

que nous pouvons écrire sous la forme matricielle

Ky = (E[HZ-FJ-] - E[HZ-]E[FJD

1]
Calculons E[H,; H].
[N—1
FIRT) = |3 he el Z i Mm/N]
[ Ny N-1
- E Z |h |2 —2ur(i—j)n/N +Z Z h hme—2z7r m—jm)/N
= n=0 m=0
L m#n
N-— -1 N-1
— Z E |h | —227r (i—7)n/N + Z Z —227r(in—jm)/N )
n=0 n=0 m#O

Le canal est supposé Wssus. Ainsi, les processus dans le domaine des retards sont
décorrélés. [’équation précédente s’écrit alors sous la forme

N—-1N-1
z E |h | —227r (i—3 n/N_I_ z Z —2z7r(in—jm)/N )
n=0 m=0
m#n
Le calcul de E[H;]E[H ;] nous donne
N-1 - - _ ‘
B[H;|B[H;] = Blhy,]e~2min/N Z E[h, |2 mimN
n=0
N-1 N—-1N-1 o
— (E[hn])z —2um(i—j)n + Z Z E —227r(2n—]m)/N ]
n=0 n=0 m;O

L’élément (¢,7) de la matrice de covariance fréquentielle est donc égal &

N-1

Ku(ig) = Y (E[haf] = (Blh])?)e2m600n

3
Il
=]

=

= 3 (B8]~ (BIB])? ) e mtim)n

n=0

En effet, les variables (3, et 8, sont indépendantes et 6, est équirépartie sur [0,27[, soit

E[¢’"] = 1 pour tout n. En posant U%n le moment centré d’ordre deux de la variable
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aléatoire (,, la variance, la matrice de corrélation fréquentielle devient

r N—1 N-1 N-1 7
§ : 2 § : 2 _2imn/N . § : 2 2uim(N-1)n/N
Uﬁn Uﬁne Uﬁ"e
n=0 n=0 n=0
N-1 N-1 N-1
E o2 e—227rn/N E o2 . o2 e?wr(N—?)n/N
Ko — Bn Bn Bn
H = n=0 n=0 n=0
N-1 N-1 N-1
o2 6—227r(N—1)n/N o2 e—2z7r(N—2)n/N . o2
z : Bn § : Bn § : Bn
L n=0 n=0 n=0 J

La matrice Kg vérifie la symétrie hermitienne puisque Kg(i,j) = Kg(j,7). Il nous reste

a montrer que cette matrice a les mémes valeurs propres que la matrice de covariance

temporelle. Ceci revient & montrer que cette matrice est diagonalisable et posséde sur sa
. - ) T 2

diagonale les valeurs propres de Kj, c’est a dire les o .

Posons a,, = O’én et b = e~ 27/N_ Nous avons

b—(N—i)n —

p(N=i)n — pin V(i,jn) € N2

Nous posons de plus, pour simplifier les écritures,

N-1

TR = Z a,b*" .

n=0

La matrice de corrélation Kg s’écrit alors sous la forme

Zo 1y -+ IN-1
i TN-1 2o **° ITN-=2
Ky =
a’:2 333 EEEEY ‘,EO

Le calcul de ce déterminant, appelé déterminant circulaire par Gradshteyn et Ryzhik
[157], est donné par

N-1
- 2 N-1
|Kul = [] (w0 + 21wj + 20wf + -+ ay g0} 71
J=0
ol les w; sont les racines N igme o Punité. Pour obtenir les valeurs propres de la matrice
K7, nous devons calculer le déterminant de Ky — Al. Ce qui est immédiat avec I’équation
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précédente. En posant A; les valeurs propres de Kp, nous obtenons

N-1
A= mkw;“
k=0
N—-1N-1
— anbkne%wjk/N
k=0 n=0
N—-1N-1
— U%ne—%w(n—])k/N
k=0 n=0
N-1 N-1
— Uén Z e—2z7r(n—])k/N
n=0 k=0
= 17V0'5 y
car pour n # j
N-1
Z e—227r(n—j)k/N -0.
k=0

En normalisant la transformation de Fourier discréte de facon a ce que la somme du
module des échantillons au carré en entrée et en sortie soit égale, c’est a dire en écrivant

H = TFD{%} .

nous obtenons \; = Uéj. Ce qu’il fallait démontrer. Quelle que soit la nature des processus
aléatoires affectant les coefficients h, du canal, & une diversité temporelle donnée par le
nombre de trajets décorrélés correspond la méme diversité fréquentielle.

Les coefficients h,, ont des amplitudes qui suivent des processus de Rayleigh indépen-
dants. Montrons qu’il en est de méme pour ’amplitude des coefficients Hy. Nous partons
de I'équation

N-1 N-1
H), = § :hne—szkn/N — § :ﬂnezﬂne—%ﬂkn/]\f )
n=0 n=0

avec #, équirépartie sur [0.27[, et (3, de densité de probabilité,

(8) = 0 si <0,
Poil) = 0%6_52/2“2 si 0>0.

Nous pouvons écrire h, en coordonnées cartésiennes, sous la forme h, = z, + 1y,,
avec o, = R{B.e'"} et y, = F{B.e'?}. Les variables aléatoires z,, et y, sont alors, par
définition, des processus gaussiens indépendants, centrés et de variance o?. La variable
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Hj, s’écrit sous la forme

N-1
Hy =

(]

(xn cos(2mkn/N) + y, sin(27rkn/N)> +
+zNz_:1 (yn cos(2nkn/N) — x, sin(27rkn/N)> .

n=0

Soit Hy, = Ap+1By,. Les variables aléatoires Ay et By sont donc des combinaisons linéaires
et réelles de variables aléatoires gaussiennes. De plus (25),,¢0, 57 €0 (Yn)pejo, v SOt indé-
pendantes. Les variables A et By sont alors elles aussi des variables gaussiennes. Posons

N-1

Ap = (an+bn) .
n=0
avec a, = x, cos(2mnk/N) et b, = y, sin(27nk/N). Lorsque cos(2rnk/N) # 0, la variable
aléatoire a, a pour densité de probabilité

2
an

1 ~ 02cos?(2rkn/N)
an a/n = ‘ |
P () = e ok N)|

soit une moyenne nulle et une variance o2 = o?cos?(2rkn/N). De méme la moyenne de

la variable b, est nulle et sa variance est o = o?sin*(27kn/N) lorsque 2rkn/N # 0
(mod 7). La variable A; a donc une moyenne nulle et une variance

N-1
2 _ 2 2y _ 2
o4, = E (07, +05 )=No",

n=0

car Ay est la somme de variables gaussiennes indépendantes [158]. Les mémes résultats
sont obtenus pour la variable aléatoire Bi. En posant H = Trp(h/v/N), comme précé-
demment, nous obtenons

Uik :U%k:UQ, VEk € [0,N] .

Il nous reste & montrer que les variables Ay et By sont indépendantes. Soient ¢, =
2wkn/N et la variable complexe Z,, telles que

Zn = 2p + 1w, = (wn CO8 @, + Y sin gon) + 1(yn cOs @ — Ty singy,) .

Le jacobien de la transformation de R? dans R? qui associe au couple (z,,y,) le couple
(2n,w,) s’écrit

cos , sin @,

—sing, cose, =1




164 ANNEXEs

La densité de probabilité conjointe des variables z, et w, s’écrit [1]

pany’l’l (:Endyn)
| (20,9n)|
= Prpyn(2n COS @, — Wy sin @p, 2, Si0 @, + Wy, €OS @)
= P, (2508 @, — W, sin @) py, (2, sin @, + w, cos @,,)
L et 1 w20
2mo Voro

= Pon(20) P, (Wn) -

Pzp,wn (Znawn)

Ce résultat est immédiat car les deux variables aléatoires z, et w, sont gaussiennes et
décorrélées, le jacobien de la transformation est non nul, elles sont donc indépendantes.

Ainsi, les variables aléatoires z, et w, sont indépendantes pour tout n € [0,N[. Nous
pouvons donc en déduire que A et By sont deux gaussiennes indépendantes de variance
0?. Les amplitudes des coefficients H}, suivent bien des variations de Rayleigh. Ce qu’il
fallait démontrer.
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Les résultats de cette annexe sont extraits, en partie, de [132] ou les techniques de
traitement de diversité par combinaison linéaire sont développées. Dans le cas d’un canal
a N branches de diversité, la combinaison a gain maximal maximise le rapport entre la
puissance du signal et celle du bruit. Cette technique de détection a été proposée par L.R.
Kahn en 1954.

Nous partons de I'expression du signal AMRC & porteuses multiples mono—utilisateur
requ, avec une longueur de code égale au nombre de sous—porteuses, soit L. = N, = N.
Le signal requ par sous—porteuse s’écrit, nous supprimons l'indice utilisateur pour alléger
les écritures,

= hpcpt + &, .

Soient W le vecteur de pondération et U la variable associée & la quantité obtenue
aprés combinaison. En posant R = t[ro, -+ rn—1] le vecteur du signal requ, U est alors
égal a

N-1 N-1
U2'WR= Z Wy hpCn® + Z Wy -
n=0 k=0

La puissance du signal associée & la variable U s’écrit

N-1 2 N-1
E Wy hpcnt E wyhp ey,
n=0 n=0

2

Ps=E

?

avec E[|z|?] = 1, et la puissance totale de bruit est donnée par

N-1 2 N-1
Po=b || ] | =3 funfod,
k=0 k=0
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car les processus gaussiens sont indépendants et de moyenne nulle. Le rapport v entre ces
deux puissances est donc égal a

i

wyhpcp
0
-1

>3

’)/:

[wnl*eg,

b
Il
=

L’objectif de la technique CGM est de maximiser ce rapport 7. Ce qui revient & mini-
miser la puissance du bruit. En utilisant I'inégalité de Schwarz, nous pouvons écrire pour
deux vecteurs A = [ag, - ,an—1] et B = [bg, -+ ,bn_1]

N-1 2 N-1 N-1
S @b < (zw) (ZW) .
n=0 n=0 n=0

La dépendance linéaire des deux vecteurs A et B est une condition nécessaire et suffisante
pour avoir I’égalité entre les deux membres de 1’équation. En appliquant I’inégalité de
Schwarz a I’expression de Pg, avec

nous obtenons

2

N-1 N-1 N-1

Z wphpepr| < (Z |wn|2) (Z |hncn|2> .
n=0 n=0 n=0

Le rapport v est donc maximal si et seulement si

wy, = khpe, , Yne[O,N[, ke C.

En prenant k£ = 1 nous obtenons w,, = h,c,. L’opération de desétalement peut donc étre
séparée de l'opération de traitement de diversité par combinaison, et les coefficients qui
minimisent la puissance de bruit s’écrivent

Gn=hyn, Yn€[0,N[.

Ce qu’il fallait démontrer. Nous supposons des puissances de bruit identiques sur chaque
branche et égales a O'g, le bruit est ici un bruit complexe. Ainsi le rapport v devient

N-1
Z [hneal®  n_y
=0
T = . 2 = Z Tn
U£ —
n=0

avec v, le rapport entre la puissance du signal et celle du bruit par branche de diversité.
Pour obtenir ce résultat nous avons fait I’hypothése d’une puissance de bruit identique
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pour chaque branche de diversité. Le bruit étant dans la plus part des cas supposé blanc,
cette hypothése semble vérifiée. Cependant apres filtrage, la densité spectrale de puissance
du bruit n’est pas toujours constante (nous n’avons pas retenu cette hypothése pour notre
étude). Si c’est le cas, il faut alors utiliser

w,
ay = " b, = hncm/a’?n ,
V%,

pour obtenir le méme résultat. En prenant un rapport v,, indépendant de n, en moyenne,
nous pouvons écrire

E[y] = NE[v.] .

Cette simple relation résume assez bien 1’évolution des performances en fonction de ’ordre
de diversité. Le rapport entre la puissance du signal et celle du bruit augmente avec N.
Par exemple, un ordre de diversité double apporte un gain de 3 dB sur 7. Ceci s’explique
aussi par le fait que les bruits sur les branches de diversité sont indépendants, alors que
les signaux ne le sont pas. La puissance totale du bruit est la somme des puissances des
bruits, mais la puissance totale du signal est supérieure a la somme des puissances des
signaux sur chaque branche.

Soit V' la variable de décision associée a U,

N-1 N-1
V=x{U} = Z |hn |2t —|—§R{Zﬁncnfn} ,

n=0 n=0

nous supposons les symboles z issus d’une modulation MDP2, ce qui nous donne une seule
variable de décision. Dans le cas de la MDP4, la modulation que nous avons utilisée pour
notre étude, il suffit de considérer indépendamment les deux variables de décision V; et

Vs telles que U = Vi + V5.

La variable aléatoire V est une combinaison linéaire de variables aléatoires gaussiennes
centrées, (R{&,}), et (8{&.}),,. La variable V est donc gaussienne

N-1 N-1 052
71 — 2.2 . ar[V] = 2.2 &n
E[V] ;vm che, var[V] ;vm 5t

avec Ugn = Ug = 2Ny pour tout n. Le rapport v est aussi donné par

E[V]?
2var[V]
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avec ¢ = *+1, nous normalisons la puissance associée a I’enveloppe complexe du signal a
1. Pour un rapport v donné, la probabilité d’erreur s’écrit alors

P(y) = Pr{(v<one=nu>0nz=-1)}

1 1
= Pr(V<oOlz=1),

avec
N-1
m = E[V”x:l = Z |hn 20721 )
2 2 .2 n
- 1% - |22 2
o var| ]|x=1 ZO| |“cz 5
soit,
2
1 0 _i‘/_—gnL
P.(v) = / € 207 dV
210 J—co
r=1

1 /—\/m
V2T J -

—/2 +00
= L/ ﬁe_t2/2dt: L/ e~ dt
\/271' —00 ﬁ \/'7

= Q(\/ﬂ) = %erfc(\/'_y) .

e~ t2qy

Il ne reste plus qu’a calculer la probabilité d’erreur P., en moyennant P.(v) en fonction
des variations de . Soit

+oo
Pe:/0 Q(v/27)py(7)d .

Nous nous plagons dans le cas ou les v, ont la méme valeur moyenne « et sont des
processus indépendants. La variable aléatoire v suit une loi de probabilité en y? a 2N
degrés de liberté, les 2N variables gaussiennes, puisque |h,| suit une loi de Rayleigh. Soit,
pour v > 0, [159]

1 -1 _—v/«a
py(7) = W’VN Le=n/e

low
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avec @ = E[v,] = E[y]/N. Ce qui conduit & résoudre

+oo
P = j P.(v)py(v)dy

+o0 +o0 2

= “tdt dy

vl L

2

= \F/ / py(v)dy di
_ —2 N-1 —w/ad dt

\/%(N—mo/v/o ‘ /0 o
— 1 - —t2 “/a N-1_—=z

En utilisant I'intégration par partie, le calcul de I'intégrale sur  nous donne

2 /a Nt N-1 t?k Y
Y e de = (N-D![1- et
/0 ( ) Z o k!

k=0

soit, pour la probabilité d’erreur,

_ B 2k —t2(14+1/a
Pe_/ 241 Z\/_ozkk'/ 2k =t )dt .

La seconde intégrale se calcule en intégrant par partie. Il est cependant possible de se
ramener & une intégrale connue en effectuant un changement de variable, en posant z =
t2(1 4+ 1/a). L’intégrale correspond & la forme intégrale de la fonction T'(k + 1/2). La
probabilité d’erreur s’écrit alors

lNz:l T(k+1/2)
2 & r(a+ DRI+ 1/a

et cette probabilité d’erreur est plus généralement donnée sous la forme [103]

o= (5 () Vi)

Nous avons posé o = E[y]/N avec v le rapport entre la puissance du signal, associée a

[\DlH

la variable U obtenue aprés combinaison, et la puissance du bruit associée & cette méme
variable. Afin de normaliser la puissance reque, nous prenons E[|hg|] = 1, pour tout k.
Soit

Ely] 28  FE

N  2NgN NoN '’

o =
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avec Np la densité spectrale monolatérale de puissance du bruit, & I’énergie d’un symbole

émis, B[|z]?] = 2¢, et F} I'énergie par élément binaire du signal. Nous avons effectué les
calculs en utilisant une modulation de phase & deux états. Dans le cas de la modulation

MbDP4, le méme résultat est obtenu.

Nous retrouvons ainsi I’équation (3.22) page 76.
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Nous reprenons ici en détail les calculs permettant d’obtenir le vecteur W; d’égalisation
du canal présenté dans la section 3.7, & la page 87. Sous certaines conditions ce vecteur
existe et en pratique ces conditions sont respectées. L’erreur quadratique moyenne est
calculée entre les symboles z; issus de la modulation MDP4 de I’émetteur et le signal &;
obtenu aprés égalisation.

Pour mener a bien 'optimisation, nous ne décomposons pas W; en d’une part ’éga-
lisation et d’autre part le desétalement®. L’optimisation est faite de facon globale et la
solution correspond au filtrage de Wiener. Ici aussi, nous remplagons ¢ ;/+/N, par cg,;.
Nous partons de ’expression non matricielle de ’erreur qui est

g = x;— 'W,(HCX + N)

Np_l Ny—1
= zi— > wri | > hrerizi+ &
k=0 7=0

Pour alléger les expressions nous supprimons ’indice ¢ sur les composantes du vecteur
W;. L’erreur quadratique s’écrit

Np—1 N, -1 Np—1
2
lei” = zi— Y Y wphgerizi— Y wpby | X
k=0 ;=0 k=0
Np—1 N, —1 Np—1
X | z; — E E wkhkck,jmj— E wiy
k=0 ;=0 k=0

Les processus statistiques z; correspondant aux séquences symboles des différents utili-
sateurs j sont indépendants de méme que les processus &, qui sont aussi indépendants
des z;. Nous supposons que les coefficients du canal sont estimés par le récepteur et que
les codes des utilisateurs sont connus, ces grandeurs sont donc déterministes. Avec ces

4. L’opération de démodulation OFDM est ici vue comme une opération de changement de base et n’est
pas inclue dans le vecteur W;
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hypothéses, I’expression de ’erreur quadratique moyenne est égale a

Np—1 Np—1
2 2 7 2 — 2
E[|82|] = 0z — E hk‘ck‘,ial‘ilwk‘_ E hkck,iamwk
k=0 k=0
Nuy—1Np—1 Np—1 Np—1
2
+ E E E hihicy jer xwsz—F E o? |wy
7=0 k=0 I= k=0
Np—1 N,—1Np—1
2 2 2
= —2% E hkC]HU Wk + E E |hk| le’wk|
7=0 k=0
Nu—1Np—1 Np—1 Np—1

+ Z Z Z hkhlck]CmU ‘wrwy + Z U§k|wk|

7

Posons wy, = aj + jby, et hy = pr + Jq1 Yk € [0,N,]. L’équation précédente s’écrit

Np—1 Nu—1Np—1
E[le;]?] = -2 Z ki, (Prar — qrbr) + Z Z |hi|?el 0% (af + bF)
7=0 k=0

Nu—1 Np—l Np—1

+) Y Y arjaon, [(pkpz + gk qr) (arar + bkbi) — (Pigx — Prar)
7=0 k=0 5;2

Ny—1Np—1Np—1

(arbg — akbl)} +13. )Y anjeos, [(pkpz + arqr) (arby, — agby)

7=0 k=0 I[=0
l#k

Np—1

+(p1gr — prar) (axar + bkbl)} + ) ot (ai +b7)
k=0

la partie imaginaire de cette expression est nulle, ce qui est en accord avec le domaine de
définition de E[|g;|?] qui est Ry. L’erreur quadratique moyenne s’écrit donc sous la forme
d'une fonction de R?M» dans R, par définition |;|2 > 0.

Soit f la fonction associée a I’erreur quadratique moyenne et définie par

f . R 2Ny — ]R+
(A = [aO7 o 7aNp—1]7B = [b07 o 7pr—1]) — E[|82|2] .

Cette fonction est différentiable sur R*V# car toutes ses dérivées partielles sont conti-
nues sur cet ouvert. Le but est de trouver les valeurs [Ag,By] pour lesquels la fonction
est minimale. Une condition nécessaire est que toutes les dérivées partielles s’annulent
en ce point: §f([A0,B0]) = 0. La fonction étant deux fois continiment différentiable,
nous pouvons utiliser les déterminants mineurs de la matrice hessienne pour obtenir une
condition suffisante. En effet si Ay([Ag,Bo]) > 0k € [0,---,2(N,—1)], ot les Ay, sont les
déterminants des matrices obtenues en éliminant les 2V, — k derniéres lignes et colonnes
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de la matrice hessienne, alors 'extremum en [Ag,Bp] est un minimum, et ce minimum est
global car la fonction f est continiiment différentiable sur R2MN»,

Le calcul des dérivées partielles par rapport a la variable a, nous donne

af Ny—1
87 = _QCn,iUipn +2 Z Civjazjlhnpan
n =0
Ny—1Np—1
+ > ) anjenjol, {(pkpn + Grn) ak — (Pndr — kan)bk}
7=0 k=0
k#n
Ny—1Np—1
+ Z Z Cl,jcn,jo'fgj {(pnpz + QnQZ)al + (pZQn - anl)bl} + QUgnak
=
Ny—1
= _QCn,iUZ-ipn + 2 Z C,i,jdf,jlhnpan
=0
Ny,—1Np—1
+2 37 3 cnjenio? [(pepn + gran)ak + (pran = poar)be] + 202 i,
7=0 ]]gio

et de méme par rapport a la variable b,

é?f Ny—1
2 2 2 2
% = 24,i0;,qn + 2 ]Z_; Cn,jij|hn| b,
Ny,—1Np—1
+ Z Z Ck,jcn,jaij {(pkpn + qrqn) bk + (Prgr — kan)ak}
7=0 k=0
k#n
Ny—1Np—1
+ D0 D ok, [(pnpz + anq) b — (prgn — pnqz)az} + 207 by
7=0 =0
l#n
Ny—1
= QCn,Z'Uiqn +2 Z Ci,jU§J|hn|2bn
7=0
Ny—1Np-—1
+2 > Y erjenjol, {(pkpn + 4r9n) bk + (Prk — Prn)ar | + 207 by .
7=0 k=0

k#n
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Avant de calculer le vecteur [Ag,Bp] solution, examinons la nature de cet extremum.
Le calcul des dérivées partielles d’ordre deux conduit a

a2f 2 RS 2 2 2
57 = 20f +2 Z iz, | hal” = an
an, =
i PR SR o'
= 920 + 2 C, 0, hn 2 =
&by & ;0 %2l = Gz
’>r 9 0

da,0b, b da,

La matrice hessienne est donc diagonale et égale a

ag 0 e 0
0
N, -1
o7}
0
0 o 0 an,-1

Une condition suffisante pour que les déterminants mineurs de la matrice hessienne soient
tous non nuls et ainsi que le point solution soit un minimum global est une puissance du
bruit non nulle sur chaque sous—porteuse.

Une autre condition est: si dn tel que h, = 0 alors Ugn # 0, ou si h, # 0 alors
U?n peut étre nul — il existe au moins un utilisateur actif. 1l est possible de supposer
que des évanouissement profonds conduisent a un coefficient h,, numériquement nul. Mais
si amplitude du signal regu sur d’autres sous—porteuses est élevé, alors il se peut que
O'gn soit aussi numériquement nul. Il n’est alors plus possible de formuler de condition
suffisante d’existence d’un extremum local & I’aide des seules dérivées partielles d’ordre
un et deux. Nous n’étudierons pas ce cas et nous considérons que la puissance de bruit
est non nulle sur chaque sous—porteuse. Cette condition sera aussi utilisée pour montrer
I’existence du point extremum solution.

L’expression de [Ag,Bp| s’exprime sous la forme 6f([A0,B0]) = 0. L’espace de départ
étant €N, nous regroupons les composantes de la fagon suivante, ce qui nous permet
d’atteindre la solution recherchée W = Aq + 3By,

of  0f = _
8— + J% = _QCn,iUZ-i hy + Z Z Ck,jcn,jo'?gjhkhnwk + QUgnwn
ln n 7=0 k=0
= —QCn,Z'UgiEn + QUgnwn + 2h, [ Cnd -« CpN, ] Sx!'CHW |

avec YNx = diag(c2 ), C' la matrice des codes et H la matrice diagonale des coefficients

[

du canal.
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Ainsi ’équation ﬁf([Ao,Bo]) = ( peut se mettre sous la forme
—2Ho?.Ci+ 25NyW + 2HCSx'CHW =0 .
En restituant l'indice ¢ au vecteur W, on obtient ainsi
(HCSx'CH + Xn)W; = HCjo?, .

Il nous reste maintenant & montrer que la matrice (HCX x‘CH + Xx) est inversible, ce
qui nous permettra d’obtenir la solution de I’équation (3.45), page 88.

Nous pouvons écrire cette matrice a inverser sous la forme M = DD* 4 X, soit

a0 .. @o,N,—1 ag,0 cee GNR-1,0
M = : : : : + XN
| GNp—1,0 -+ ON,—1,N,—1 Ao, Ny—1 -+ GN,—1,Np—1
M Np—1 Np—1 Np—1 Np—1 7
— 2 —
E o,k E ajo+0g ... E o,k E @y, N,—1
k=0 (=0 k=0 (=0
Np—1 Np—1 Np—1 Np—1
B E ajp i E aro e aj .k E ayN,—1
- k=0 =0 k=0 =0
Np—1 Np—1 Np—1 Np—1
— — 2
E AN, -1,k E ajog .- E AN, -1,k g a;nN,—1 + Té Ny
L k=0 (=0 k=0 =0 J

Soit ¢ la forme bilinéaire de E? dans € associée & la matrice M, avec F un C—espace
vectoriel. Cette forme bilinéaire est hermitienne car la matrice M est hermitienne: M =
M*. Montrons que sous certaines conditions cette forme hermitienne est définie positive,

H(X,X) > 0.

Soit X = 29 ... TN,—1 ] et & n le symbole de Kroneker, ainsi

Np—1 [Np—1 Np—1

_ c 2 _
E § ag,k E ajn + On,Oggo Tn,

n=0
IXMX = 'X :
Np—1 [Np—1 Np—1

_ 2 _
E E UN,—1,k E az,n-|-5n,Np—10,5Np_1 T,
n=0 k=0 {=0
Np—1Np—1 [Np—1 Np—1

_ 2 _
= 5 E 5 Umk 5 am, + 5nm0,§m LnTm

m=0 n=0
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et
1 Np—1Np—1 Np—1 Np—1 Np—1
IXMX = E E E ke E AnTnTm + E E 5nm0-£ TnTm
m=0 n=0 k=0 m=0 n=0
Np—1 Np—1 Np—1Np—1 Np—1
2
= E E amkwmg E aznwn-l-g o? |m|
m=0 k=0 n=0 =
2 N-1
2 2
= E CmkTm| + E og leml|”
m=0 k=0 m=0
Si
Np—1
2
II 7. #0
m=0

alors la forme hermitienne est définie positive et donc elle est non dégénérée (corollaire
du théoréme de Cauchy-Scharwz). Or dans une base quelconque, une forme hermitienne
non dégénérée a un déterminant non nul. La matrice M est donc inversible, et le vecteur
W; s’écrit

W, = (FCEXtCH—}- EN)_lﬁciUgi .
En posant ‘W; = 'C;G, la matrice d’égalisation GG s’écrit
G=Hol (HCESx'CH+3N)~

La définition de la matrice M permet d’obtenir les mémes conclusions quels que soient
les codes d’étalement choisis, notamment si ceux—ci ne sont pas des codes orthogonaux.

La condition Ugm #0 Vm € [0,N,] est une condition forte permettant d’obtenir une
matrice inversible. Cependant, quels que soient le canal et les codes, la minimisation de
I’erreur quadratique moyenne sera optimale. Cette condition étant une condition suffisante
mais non nécessaire, il existe des cas ot la matrice inverse existe pour des puissances de
bruit nulles sur au moins une sous—porteuse. Si les codes sont des codes orthogonaux et
si les puissances des signaux des utilisateurs sont toutes identiques, alors la matrice est
aussi inversible. Il est possible de décliner d’autres cas ot la matrice inverse existe. Nous
ne les exposons pas ici car ce sont des cas trés particuliers.

Afin de rester dans le cas, pas de condition sur les codes ni sur les puissances des
signaux des utilisateurs, ni sur les coefficients du canal, nous imposerons une puissance
de bruit non nulle sur chaque sous—porteuse. Rappelons que si cette hypothése semble
réaliste, dans un contexte numeérique elle ’est moins. Il sera donc nécessaire d’assurer des
valeurs numériques non nulles & ces puissances de bruit pour pouvoir utiliser la matrice
d’égalisation G telle qu’elle est exprimée dans I’équation (3.46), page 88.



A.4 Calcul des moments des fonctions de corrélation utili-
sées pour évaluer la variance de la variable de décision
des systémes AMRC multipilotes

Le calcul de la variance de la variable de décision nécessite de calculer les moments

d’ordre deux des grandeurs Ry, R}, Rlcj et RZSJ quels que soient j # i et [ € [0,N,][.

Nous supposons la communication asynchrone avec des retards 7; équirépartis sur [0,75].

Nous calculons tout d’abord Rj ; pour | # k

i 3 .t
Ry ; = / ! c;(t — 154 Ts)ei(t) cos (27r(k - Z)T) dt
0 S

Nous rappelons que ¢;(t) = c?H(t — pT.) avec la fonction porte définie sur [0,7%.[. Afin de
calculer cette intégrale, nous posons 7; = AT, + o avec A € [0,L.[ N N et a € [0,7.[ N R.
L’intervalle [0,7;[ est découpé de la facon suivante

0,75 = [0,0]U [T U [TeTc+a[U---U [(A=1)T:+ o, XT [ U [XT,MT, + of

A A—1
= U WT.vT.+ of U wT.+ a,(v+ DT,[,
v=0 v=0

ainsi

A vI+a ¢
Rj; = Z/ ci(t =7 4+ T5)ei(t) cos (27T(k - l)f) dt +

v=0 vTe

A=l (DT ,
+Z/ Cj(t—Tj-}-TS)Ci(t) cos (QW(k—l)i) dt

v=0 vTeta

A vic+a ¢
= Z/ ANt — o — (A +p— L)Te)e!TI(t — ¢T.) cos (27r(k - l)i) dt +

UOVTC

1/-}-1 TC t
+Z/ pH t—a—(A+p— L)T,)cTI(t — ¢T,) cos (QW(k—l_)T) dt .
Te+o s

La premiére intégrale est réalisée de vT. & VT, +«, sur cet intervalle T1(t —¢T) est différent
de zéro pour ¢ = v et de méme II(t —a— (A+p—L.)T,) #0pour v — (A+p—L,) =1
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solent p = v+ L.— A —1. En raisonnant de méme sur la deuxiéme intégrale, nous obtenons

A vIc4a

Zc}’+LC_’\_1c§’/ cos (277(k — Z)Tis) de +

v=0 Te

"‘Z - AV/VHTC ( 7k — 1) S)dt

T+

C
Ry ;

A

= Z c;f"'LC_)‘_lci-’If(l/) + Z C;f_/\c;-’lg(l/)
v=0

(ch,j)2 _ XA:(C§+LC—A1VA )+Z(y/\y]2 )+

0
A
+ 30N epthe e e A T () I (V) +

V' #y

+3 N e A ) () +

v=01'=0
V' 4y
A A1

1/ Le—A— 1/ 1/— v re c
#3032 W)

v=0'=

Les codes sont suffisamment longs pour pouvoir étre considérés aléatoires. Les chips
cf-“ sont ainsi modélisés par des processus aléatoires de moyenne nulle, de moment d’ordre

deux égal a un et tels que E[cfcé] = 0 quel que soit 7 # j ou k # [. Ainsi

A A—1
B[(R:,)?] = YRI5 + YR [(5w)?] -
Il vient immédiatement
A A—1
B[(R:)*] = Y RI0: ) + Y B [(130:)?] .

avec

i Vleta t ; (v+1)Te ;

ou la fonction f(.) représente la fonction trigonométrique sinus ou cosinus.

Le méme raisonnement est utilisé pour évaluer les grandeurs Rf , avec f € {cos,sin}.
L’intégrale est ici effectuée sur [1;,T;[. Cet intervalle est aussi decoupe comme l'intervalle
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précédent, soit

7, T, = [AT.+ a,T5[
= M4 a,A+DTJU[A+DT.,,(A+ )T+ [ U
U [(Le=DTey(Le— 1)To4 o] U [(Le — )T+ o, LT

Le—1 Le—1
= U WT.vT.+ of U T+ a,(v+ 1DT.[,
v=A+1 v=A
et ainsi
o, L1 Le—1
B\(F,)"] = Y B+ Y B[U50)
v=A+1 v=2>A
La méme relation est obtenue pour Rij
5 ) L.—1 L.—1
B[(f)"] = 3 B[]+ Y E[130:)7
v=A+1 v=2>A

ce qui conduit &, en notant ®; ; la somme des carrés des quatre fonctions R et R,

Ble] = E|(B)°| +E[(8])"] +E[(&,)"] +E|(8,)’]

Le—1

v=0

Soit w = 27 (I — k) /T, les quatre intégrales I s’écrivent

> B[N +B[050)7 + B[ E)] +B[(5@)Y | -
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L(v) = /UTCZO([)S wt dt = |:sin wt] v = sinw(T, + a) — sinwrTe 7
vTe w vT, w
L) = /(VH coswi di = [Sin wt] (41T _ sin wv+ DT, —sinw(vT, + o) ’
w vTc+a w
Iiv) = /HTC-I_STH wl di — [cos wt] vl _ coswrT, —cosw(vT. + ) |
vTe w Vie+a w
L(v) = /(VH s wf di — [Coswt] (vTeta) _ cosw(pTe +a) = cosw(v +1)T,
vie+ao w (V+1)Tc+oz w
d’on
Le—1

= 3 {H) T+ (W) + 050)*)

= LC[4 —2coswa —2cosw(T, — a)] .
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La fonction @, ; devient indépendante de A. L’espérance de cette fonction est alors calculée
en fonction de & que nous avons supposé équiréparti sur [0,7.[, soit

w2

E[®,;] = E [& (4 — 2coswa — 2cosw (T, — oz))]

- 1/TCLC(4 2 2 cosw (T, ))d
= TC ) w2 COS W COSW| Lc (8% (8%

I
= = [4TC—4

sin w7,
w?T.

w

Soit le résultat final

B[(Ri;)*| + E[(R)’] + B [(B)"] + B [(B1))°] =

L LIE () Le . (, 1=k
T - k)2 wm—k) \""L. ))

Ce qu’il fallait démontrer. Ce résultat, valable pour I # k, se décline facilement pour
I =k, c’est & dire pour w = 0. Nous avons toujours

Blo) = E[(B)"] +E[(R])"] +E[(R)"] + B[ (R1)"]

Le—1
= Y {BlE@)Y + B[] +E[(E0)] +E[130)7 |,
v=0
avec
vic+a
If(v) = / 1dt = o,
vTe
(v+1)Te
I5v) = / 1dt =T, -«
vic+a
Ii(v) = 0,
If(l/) - 0 ’
d’ou
@ =L, [o* + (T. - )] ,
ce qui conduit a
1 (T A
E®r;] = = Lo+ (T, - 0)?)da
1= g | Le(er+ (- ap?)
= chTf .
3

Ce qu’il fallait démontrer.



Symboles et abbréviations

Abbréviations
AMRC Accés multiple & répartition de codes
AMRF Accés multiple & répartition en fréquence
AMRT Accés multiple & répartition en temps
BcH Bose-Chaudhuri-Hocquenghem
CBs Codeur binaire a signal
CDMA Coded Division Multiple Acces
CE Controlled Fqualization
CEQMM Combinaison a erreur quadratique moyenne minimale
CEQMMG Combinaison a erreur quadratique moyenne minimale globale
CGe Combinaison & gain égal
Cam Combinaison & gain maximal
CorDpM Coded Orthogonal Frequency Division Multiplex
DAB Digital Audio Broadcasting
DvBT Digital Video Broadcasting Terrestrial
Ds—cpMa Direct Sequence Coded Division Multiples Access
Dsp Densité spectrale de puissance
Eqmwm Erreur quadratique moyenne minimale
ETs1 European Telecommunications Standards Institute
FrT Fast Fourier Transform
IES Interférence entre symboles
IFFT Inverse Fast Fourier Transform
LMms Least Mean Square
Ma1 Multiple Access Interferences
MAqQ Modulation d’amplitude en quadrature
Mbp Modulation & déplacement de phase
Mc—cDMA Multicarrier Coded Division Multiple Acces
Mc-—Ds—cDMA  Multicarrier Direct Sequence Coded Division Multiple Acces
Mcss Multicarrier Spread Spectrum
MiMo Multiple Input Multiple Output
ML Mazimum Likelthood
MT-CDMA Multi—tone Coded Division Multiple Acces
OrDM Orthogonal Frequency Diwvivsion Mulliplex

ORrc Orthogonalily Restauring Combining
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PaPr Peak Amplitude Power Ratio

Pic Parallel Interference Cancellation

Rrs Recursive Least Squares

SAGE Space Alternating Generalized Frpectation Mazimization
TEB Taux d’erreur binaire

Torc Threshold Orthogonality Restoring Combining
Sic Successive Interference Cancellation

UMTS Unwversal Mobile Telecommunication System
UTRA Uwmts Terrestrial Radio Access

W-cpma Wideband Coded Division Multiple Access
Wssus Wide Sens Stationnary Uncorrelated Scatterers
7F Zero Forcing

Principaux symboles

(,) produit scalaire

o complexe conjugué

(.)* matrice ou vecteur adjoint (complexe conjugué transposé)
§ distribution de Dirac

6:(.) fonction d’autocorrélation périodique paire de

éz() fonction d’autocorrélation périodique impaire de

(. fonction d’intercorrélation périodique paire entre x et y
éx,y(.) fonction d’intercorrélation périodique impaire entre z et y
d(.) fonction d’Euler

&r bruits additifs blancs gaussiens sur la sous-porteuse k

C corps des nombres complexes
C matrice des code

o code de 'utilisateur j

Ch chip k£ du code de I'utilisateur ¢
erfc(.) fonction erreur complémentaire

& énergie par symbole des signaux de 'utilisateur ¢

E[.] moyenne statistique

G matrice d’égalisation

Gom) matrice d’égalistion de I’étage de détection m

Gk coeflicient k de la diagonale de la matrice d’égalisation
H matrice des coefficients du canal

H; matrice des coefficients du canal affectant 'utilisateur ¢
h, coeflicient du canal sur la sous-porteuse k

L, nombre de chips par code

N vecteur des bruits additifs blancs gaussiens

No densité spectrale monolatérale de bruit

N, nombre de sous porteuses

Ny, nombre d’utilisateurs actifs

Q(.) opérateur de quantification

R corps des nombres réels
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symbole recu

symbole recu sur la sous—porteuse k

symbole émis

symbole émis sur la sous—porteuse &

matrice ou vecteur transposé

transformation de Fourier discréte

durée d’un chip code

durée d’un symbole émis

durée d’un symbole z avant modulation
moment centré d’ordre deux

vecteur d’égalisation de 'utilisateur
coefficient d’égalisation de 'utilisateur ¢ sur la sous—porteuse k
symbole multiutilisateur avant modulation
symbole de 'utilisateur ¢ avant la modulation
symbole de I'utilisateur ¢ estimé en réception

symbole de 'utilisateur ¢ estimé par 1’étage de détection m
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Résumé

ES systémes numériques de communications connaissent un essor considérable sous I'impulsion
d’une demande de plus en plus pressante de mobilité, de diversité des services et d’intégra-
tion des applications multimédia les plus récentes. Les recherches présentées dans ce mémoire de
thése ont pour but I’étude de nouveaux systémes de communications qui pourront s’appliquer
aussi bien aux systémes de radiocommunications mobiles qu’aux systémes de communications &
I'intérieur des batiments. L’élément nouveau est ici la combinaison de deux techniques: 1’étale-
ment de spectre permettant la mise en ceuvre d’un accés multiple & répartition de codes AMRC
et les modulations & porteuses multiples (OFDM). Cette combinaison permet de tirer partie de la
robustesse et de Defficacité spectrale de I’OFDM, et de la capacité d’accés multiple des techniques
AMRC. Deux techniques associant I’OFDM et I’ AMRC sont plus particuliérement analysées.

La premiére technique, I’AMRC & porteuses multiples est étudiée sur un canal de Rayleigh &
trajets multiples. En réception, plusieurs techniques d’égalisation ou de traitement de diversité
sont mises en ceuvre et une approche plus globale de la détection est proposée. Elle consiste a
intégrer la fonction de désétalement dans le processus d’égalisation, permettant ainsi d’améliorer
la fiabilité de la détection. Ces techniques d’égalisation sont insérées et combinées de différentes
fagons dans des structures d’annulation d’interférences.

N

Si le systéme AMRC & porteuses multiples est généralement proposé pour des liaisons syn-
chrones ou quasi-synchrones, le systéme AMRC multipilote peut étre utilisé dans un contexte
asynchrone. Les performances théoriques de ce systéme sont développées et comparées aux per-
formances des systémes AMRC & porteuse unique.

Abstract

The digital communication systems know a significant expansion because of the more and more
important demand for mobility, various services and for the integration of the most recent mul-
timedia applications. The researches presented in this thesis aim to study new communication
schemes for mobile radio communication systems as well as indoor communication systems. The
new element is the combination of two techniques: spread spectrum which allows to make use
of code division multiple access and multicarrier modulations. Thanks to this combination, it 1s
possible to benefit from the OFDM robustness and spectral efficiency, and from multiple access
capacity of CDMA techniques. Two schemes combining OFDM and CDMA are particularly detailed
and analyzed.

The first technique, name Mc—cDMA is studied on a multipath Rayleigh fading channel. Sev-
eral equalization receiver techniques or diversity combining are undertaken and a more general
approach to the detection is suggested. It consists in integrating the spreading function into the
equalization process in order to improve the detection reliability. These equalization techniques
are inserted and combined in different ways into the interference cancelation structures.

If the Mc—cDMA is generally suggested for synchronous and quasi—synchronous links, MT-cDMA
can be used within an asynchronous context. The theoretical performances of this system are
developed and compared to Ds—CcDMA systems’ performances.



