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Notations, Dimensions, et Sigles

Notations

— le double sous-lignage . et le simple sous-lignage . désigne respectivement une matrice

et un vecteur colonne. Soit M une matrice,

- M T représente sa transposée,
— M sa complexe conjuguée,

- %H sa transposée-conjuguée.

— * . désigne selon le contexte la convolution continue (entre deux fonctions continues

z(t) et h(7)) ou discrete (entre deux suites discretes ajy,) et gn)):

y(t) = (h*x)(t) = /_ ) h(r)z(t —7)dT et Y= (9% a)pm = Z 9in] Afm—n]

o.¢] n=—0oo

— ()" : désigne le transformée hermitien (filtre adapté) pour une fonction continue ou
discrete: W) =h*(=1) et gh=9 .

— 0() désigne la distribution de dirac,

~ 0 ou 6, désigne le symbole de kronecker (égal a 1 si “4 = j et n =07, 0 sinon).

Dimensions

Les dimensions des signaux et des filtres utilisés sont par convention (physique):

— signaux a temps continu (y(t)) ou a temps discret (ym)): Volt

— réponses impulsionnelles des filtres & temps continu (h(7)): Hertz

— réponses impulsionnelles des filtres a temps discret (ep,): sans dim.

— dsp des signaux a temps continu ou discret (5, (f)): Volt? /Hertz

On en déduit:

réponses en fréquence des filtres & temps continu (h(f)): sans dim.

(f
— réponses en fréquence des filtres a temps discret (é(f)): sans dim.

passage d’'un signal continu a un signal discret par échantillonnage a la période T¢:

Yim] = Y(t)|t=mT.
— filtre numérique équivalent apres filtrage analogique et échantillonnage a la période T:

g[n} - Te-g(T)\T:nTe



Sigles et Symboles

Les sigles utilisés sont, par ordre alphabétique:

— BFA: Banc de Filtres Adaptés

— “BER” ou TEB: “Bit Error rate” ou Taux d’Erreur Binaire

— “BPSK”: “Binary Phase Shift Keying”

— “CDMA”: “Code Division Multiple Access”

— dsp ou “psd”: densité spectrale de puissance ou “power spectral density”

— FA: Filtre Adapté

— TAM: Interférence d’Acces Multiple

— IES: Interférence Entre Symboles

— “INSR”: “Interference and Noise to Signal Ratio”

— “LMS”: “Least Mean Square”

— MMAC/s: Millions de Multiplications(-Accumulations) Complexes par Seconde
— “MMSE”: “Minimum Mean Square Error”

— “MSE” ou EQM: “Mean Square Error” ou Erreur Quadratique Moyenne

— Pe: Probabilité d’erreur

- “QPSK”: “Quadrature Phase Shift Keying”

— Ri: Réponse impulsionnelle; RIF: Ri a durée finie, RII: Ri a durée infinie

— RIS: Recombinaison Indirecte Spatiale (ou d’eSpace)

— RIT: Recombinaison Indirecte de Trajets

— RITS: Recombinaison Indirecte de Trajets et Spatiale

— RIx: désigne I’ensemble (RIT, RIS)

— RlIxx: désigne I'ensemble (RIT, RIS, RITS)

— “RRC”: “Root Raised Cosine”, filtre 1/2 Nyquist en racine de cosinus surélevé
— “SINR”: “Signal to Interference and Noise Ratio”

— “SNR”: “Signal to Noise Ratio”

— “TDD”: “Time Division Dupplex”

— TF: Transformée de Fourier

— TFD ou “DFT”: Transformée de Fourier Discrete ou “Discrete Fourier Transform”
— TZ: Tranformée en Z

— “UMTS”: “Universal Mobile Telecommunications System”

— “ZF7: “Zero-Forcing”

Les symboles utilisés sont, par ordre alphabétique:

— K: nombre de codes actifs

— K,: nombre de codes “désirés”, utiles pour le terminal mobile considéré
— L: nombre de capteurs utilisés a la réception

— L nombre de trajets du canal de propagation

— M: nombre de symboles dans un slot

— P: profondeur en symboles des traitements au temps symbole

— P;: profondeur en symboles de la Ri globale du détecteur

Q: facteur d’étalement du CDMA, égal au nombre de chips d’un code
— Ws: nombre de symboles nécessaires pour couvrir 1’étalement du canal
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Chapitre 1

systeme radio-mobile, CDMA et
UMTS

1.1 Introduction générale

Ce document traite de la réception de signaux de communications numériques “CDMA”
sur un terminal radio-mobile équipé d’une antenne multi-capteur. Avant de définir les objec-
tifs et le plan du manuscrit, retragons brievement ’histoire des communications radio-mobiles

et du CDMA, avant leur association dans les systemes de troisieme génération a venir...

Communication radio-mobile: du commencement a la troisiéme génération...

Communiquer “sans fil” a partir des ondes radio-électriques est chose courante aujour-
d’hui. Revenons cependant sur la palpitante aventure de la découverte des ondes Hertziennes,
extraite de [11]: En 1887, Heinrich Hertz, professeur de physique & 'université de Karlsruhe
apporte une confirmation éclatante a la théorie exposée, presque un quart de siécle aupara-
vant, en 1864, par un mathématicien de génie, James Clerk Maxwell, qui avait montré, par des
voies purement théoriques, I'identité des ondes lumineuses et des ondes électromagnétiques.
Les ondes Hertziennes étaient nées, meéme si ce n’est que quelques années apres que naquit
I'idée de les employer pour communiquer. L’ere des radio-communications a ainsi démarré a
la fin du siecle dernier avec les premieres expériences et 'invention de la Télégraphie Sans
Fil (TSF) en 1896 par l'ingénieur Guglielemo Marconi. Un théoricien de génie, Maxwell,
un expérimentateur habile, Hertz, un homme d’action entreprenant, Marconi, tels sont les
grands précurseurs des communications par voie radio-électrique. Elles n’ont depuis cessé de
progresser en relation avec la connaissance des phénomenes de propagation, avec les radio-

technologies et enfin le traitement numérique du signal.

Les premiers systemes de communication avec les mobiles furent introduits aux Etats-
Unis apres la deuxieme guerre mondiale. Ces systemes analogiques permettaient d’établir

une communication vocale avec les mobiles présents dans une zone de diffusion déterminée,
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par exemple une ville. La zone de couverture était limitée par la puissance d’émission du
mobile. Le concept de réseau cellulaire n’a été introduit qu’a la fin des années 1970 par les
sociétés AT&T et Motorola afin d’améliorer la zone de couverture mais surtout 'efficacité
spectrale du systeme [67]. Les premiers systemes cellulaires, développés séparément d’un
pays a ’autre, permettaient une couverture nationale. En France, le systeme Radiocom2000,
opérationnel a partir de 1986, assurait un réseau privé pour les entreprises et la téléphonie
de voiture. Il opérait en duplex fréquentiel (FDD) dans la bande des 174-223 MHz avec un
acces multiple fréquentiel (FDMA) et des canaux de largeur 12.5 kHz.

L’utilisation des modulations numériques pour la téléphonie a grande échelle marque en-
suite ’arrivée de ce que 1'on a appelé les systemes de deuxieme génération. En Europe, le
systeme GSM (Global System for Mobile communication), opérationnel depuis 1992, garan-
tit une interopérabilité entre les différents réseaux nationaux. Il opere en duplex fréquentiel
dans la bande des 900 MHz (puis également autour des 1800 MHz depuis 1996) avec un
acces multiple temporel (TDMA) et des canaux de largeur 200 kHz. Il utilise une modula-
tion GMSK (Gaussian Minimum Shift Keying) sur un train numérique final de 22,8 kbit/s
formé & partir de la parole numérisée, comprimée (débit utile 13 kbit/s) et protégée par

codage.

Les systemes radiomobiles de troisieme génération, dont le déploiement est prévu vers
2003, devront pallier certaines carences des systemes de deuxieme génération en offrant: une
opérabilité sur tout le territoire international, de nouveaux services (multimédias, internet
haut débit), une meilleure qualité vocale ... Pour cela, une meilleure utilisation globale du
spectre de fréquences (ressource limitée...) est nécessaire pour accroitre la capacité et faire
reculer la limite de saturation des systemes. Tous les systemes définis dans le monde utilise-
ront désormais une composante d’acces multiple a répartition par codes (CDMA). Au niveau
Européen, la troisieme génération de téléphonie mobile a pris pour nom UMTS (Universal

Mobile Telecommunications System).

Etalement de spectre et CDMA

Toute modulation qui génere pour le signal transmis un spectre beaucoup plus large que
la bande passante (ou rapidité de modulation) du signal porteur d’information, par un moyen
indépendant de cette information, peut étre qualifiée de modulation a étalement de spectre
[67]. Notons que cette définition ne présage pas de la nature analogique ou numérique du
signal d’information. L’étalement de spectre pourrait étre né [89], [12] dans les années 1920
avec le dépot d’un brevet américain préconisant ’emploi d’une modulation de fréquence
large-bande afin de lutter contre les perturbations engendrées par la présence de trajets

multiples.
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L’étalement de spectre a séquence directe (DS-SS), a la base de la technique CDMA, a
été surtout initié et réservé pour des applications militaires durant la deuxieme guerre mon-
diale, tirant profit de la confidentialité, de la discrétion et de la robustesse apportées par la
modulation d’une séquence pseudo-aléatoire en environnement hostile. L’élément clé initial
des techniques DS-SS sont les séquences binaires de l'algebre linéaire et de la théorie des
nombres, théories mathématiques développées quelques deux cents ans auparavant. Il a fallu
attendre quasiment les années 80 pour voir le DS-SS dans des applications autres que mili-
taires. Le systeme de radio-navigation par satellite GPS (Global Positioning System) donne
'exemple d’un systéme créé initialement pour des besoins militaires (nom militaire NAVS-
TAR) et qui est pleinement utilisé aujourd’hui dans des applications civiles. L’étalement de
spectre est aujourd’hui présent dans de trés nombreux domaines d’applications [28], en par-
ticulier pour établir des liaisions robustes en milieux perturbés (industriels, réseaux locaux
sans fil | satellite, acoustique sous-marine [19]), ou réaliser des fonctions de “multiplexage”
(réduction du nombre de cables en automobile, rajout d’information bas débit ou tatouage

d’images, de voies audio ...).

C’est aussi a 'aube des années 1980 que les chercheurs en radio-communications mo-
biles ont manifesté un grand intérét pour le DS-SS en terme d’acces multiple a répartition
par codes, CDMA, en raison du bénéfice potentiel qu’il pourrait apporter [97], [69], [37].
Le premier systeme radio-mobile cellulaire basé sur le CDMA, IS-95, est né en 1993 aux
Etats-Unis. Il est principalement congu selon les solutions brevetées par la firme Qualcomm

et un certain Andrew J. Viterbi [106], déja célebre auparavant pour son fameux algorithme...

Objectifs et Plan du document

Ce travail a été effectué au Laboratoire des Images et des Signaux, entité universitaire, en
collaboration et financé par le laboratoire DIH-OCF de France-Télécom R&D, qui s’'intéresse

de maniere générale aux futurs terminaux mobiles et a leur faisabilité.

Dans le cadre du systéme de troisieme génération UMTS (mode TDD), nous nous sommes
intéressés aux traitements numériques de réception sur le mobile avec une antenne
constituée de plusieurs éléments. Une telle antenne prend souvent l'appellation d’an-
tenne multi-capteur (“smart antenna”). Compte tenu des contraintes d’emplacement sur le
mobile et de la longueur d’onde de 15 e¢m, 'utilisation de 2 ou 3 éléments seulement est
envisagée. L’application vise aussi des terminaux “de bureaux” un peu plus gros que les
téléphones portables classiques.

La littérature s’intéresse majoritairement aux algorithmes envisageables sur la station de
base (en émission et réception), nous ne les évoquerons que tres brievement. Le contexte
spécifique qui a été donné a cette étude est au contraire celui d’une émission classique “non-

intelligente” (omnidirectionnelle ou sectorisée) de la station de base, telle qu’elle est pratiquée
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a ce jour et encore pour quelques années. Quel peut-étre alors le bénéfice de 1'utilisation de
plusieurs capteurs sur le mobile, et avec quels traitements de réception a complexité modérée?
Ce sont a ces deux questions que nous allons apporter des éléments de réponse tout au long

de ce document.

La Partie I a deux objectifs majeurs: introduire les ingrédients de la these en faisant les
rappels nécessaires, et dégager les hypotheses et caractéristiques principales du probleme.
Cette partie a été faite avec ’ambition d’étre abordable, espérons utile, pour “I’homme
du métier” mais non spécialiste des radio-mobiles ou du CDMA. Elle s’inscrit dans la
premiere these en communications radio-mobile au Laboratoire LIS, et se veut donc un peu
pédagogique, méme si elle pourra parraitre un peu longue a un spécialiste du domaine. En
fait, hormis son coté introductif, elle essaie de répondre & certaines questions/discussions que
nous avons eu en démarrant: ordres de grandeur et modeles de variations des principaux pa-
rametres du canal de propagation? relations entre les signaux des différents capteurs pour des
distances intercapteurs inférieures a la longueur d’onde? traitements de type “diversité” ou de
type “formation de voie cohérente”? vertus du CDMA? adéquation du formalisme général
des comunications numériques aux techniques d’étalement de spectre?” Nous présenterons
aussi les choix importants qui ont été faits et leurs positionnements par rapport aux études
antérieures, particulierement celles des équipes ayant participé aux travaux de normalisation
du mode TDD de 'UMTS.

La Partie II répond a une partie du probleme posé: lorsque 1’on suppose le canal parfaite-
ment estimé et statique sur une portion de symboles et que I’on ne se donne aucune contrainte
de réalisation, quels sont les traitements linéaires optimaux théoriques de réception opérant
symbole par symbole? Comment calculer les performances moyennes théoriques pour les di-
vers modeles d’environnement de la norme UMTS? Quelles sont ces performances en fonction
du nombre de capteurs, d’utilisateurs? L’expression des solutions, les méthodes de calcul des
performances et les nombreuses interprétations sont formulées a partir d’'un mode particulier

de représentation en fréquence du CDMA, que nous avons proposé.

La Partie IIT se veut plus pragmatique et étudie les structures numériques de réalisations
pour essayer de trouver les bons compromis performances/complexité en situation de fort ou
faible Rapport Signal a Bruit en entrée. Nous comparons d’abord la structure linéaire libre
avec la structure imposée approximant a durée finie la solution théorique de la partie II. Fort
de cet enseignement, nous dégagerons les caractéristiques souhaitables pour de nouvelles
structures “intermédiaires” que nous proposerons et étudierons dans la suite. Enfin nous
terminerons en illustrant le comportement adaptatif de ces structures pour le cas ou le canal

de propagation a des variations rapides.
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1.2 Problématique des communications radio-mobiles

1.2.1 Organisation en cellules

La communication entre deux mobiles n’est établie ni par un lien radio-électrique direct,
ni par un systeme centralisé unique servant de relais radio avec tous les mobiles, mais est
basée sur une organisation cellulaire. La zone géographique a couvrir est divisée en cellules
possédant chacune une station de base (SB) qui assure la transmission avec les mobiles
présents dans la cellule. Les stations de base sont reliées entre elles généralement par un
réseau filaire et sont supervisées par un systeme central, qui permet également la connexion
avec le réseau téléphonique fixe. La cellule est représentée généralement par un hexagone
et la SB est le plus souvent située en son milieu. La puissance d’émission de la SB (et des

mobiles) est volontairement limitée a celle nécessaire pour communiquer dans une cellule.

Cette organisation en cellule permet, de facon générale:

— d’exploiter plus efficacement les ressources fréquentielles allouées au systeme global
grace a la réutilisation fréquentielle. Une méme fréquence porteuse peut en effet étre
ré-utilisée dans les cellules qui ne sont pas adjacentes avec un degré d’isolation suffisant,
en raison d’une atténuation de propagation approximativement proportionnelle a la
puissance 4 de la distance dans les environnements terrestres considérés (Cf section
1.3).

— de couvrir, dans le principe, tout le territoire voulu tout en utilisant une puissance
d’émission limitée pour les mobiles (typiquement 1 a4 2 Watts) et des gammes de
fréquence (hyper-fréquences ou micro-ondes) qui ne sont pas celles a longue portée

(petites, moyennes, grandes ondes...).

— d’adapter la taille des cellules en fonction des densités locales de population (plus
petites tailles dans les régions plus denses). On parlera alors de macro-cellules (rayon
compris entre 1 et 35 km), de micro-cellules (rayon inférieur a 1 km) et de pico-cellules

(rayon inférieur & 100 m).
En contre-partie, ’organisation en cellules nécessite:
— une infrastructure permettant de relier et superviser toutes les cellules,
— une procédure de localisation pour connaitre la cellule dans laquelle se trouve le mobile,

— une procédure de gestion automatique inter-cellules (“handover”) assurant la continuité

de la communication lorsque le mobile change de cellule.

Les procédures de localisation et de handover nécessitent de la signalisation entre le mobile

et le réseau.
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Groupe de 7 cellules utilisant toute la ressource fréquentielle,
avec 1 jeu de fréquences différent d’une cellule a ’autre

Fi1Gc. 1.1 — Ezxemple de réseau cellulaire avec réutilisation fréquentielle

par motif a 7 sous-ensembles de fréquences

1.2.2 Acces multiple

La transmission de 'information sur la voie radio-électrique dans les systemes mobiles

s’effectue dans les deux sens (en duplex):

— de la station de base vers les mobiles: liaison descendante (“downlink”),

— des mobiles vers la station de base: liaison montante (“uplink”).

On utilise trois grandes familles de techniques pour permettre a une station de base de

dialoguer avec plusieurs mobiles. Donnons en tres brievement le principe:

— FDMA (Frequency Division Multiple Access): acces multiple a répartition fréquentielle.
La bande de fréquence du systeme est partagée entre les signaux simultanés des

différents utilisateurs; “A chacun sa bande a tout moment”.

— TDMA (Time Division Multiple Access): acces multiple a répartition temporelle. La
bande de fréquence du systeme est allouée entierement aux différents utilisateurs, mais
de maniere successive. Ainsi la station de base ne dialogue en fait qu’avec un seul
mobile a la fois, avec des périodes d’allocation (“time slot”) trés courtes; “A chacun

son tour dans toute la bande”.

— CDMA (Code Division Multiple Access): acces multiple a répartition par code. Nous
décrirons plus précisément cette technique au paragraphe 1.4. Le signal associé a un
utilisateur donné utilise toute la bande de fréquence et sans localisation temporelle. Il
est construit a partir d’'un code spécifique, différent d’un utilisateur a ’autre, et qui
servira de clé a la réception pour isoler le signal désiré. “A chacun son code, a tout

moment, dans toute la bande”.
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1.2.3 Limitations de la transmission

% bruit de fond radio-électrique

La réception sur une antenne d’un signal radio-électrique, ou méme sa simple ob-
servation (nécessairement aux bornes d’un élément résistif) ou conduction par un cable,
se fera toujours en présence d’un bruit “thermique” additif, indépendant du signal, blanc
(pour tout le domaine de fréquence exploré et jusqu’a plus de 1000 GHz...), avec une dis-
tribution des amplitudes a peu pres Gaussienne. Ce bruit radio-électrique d’origine ther-
mique est du a des fluctuations de courants créées par l'agitation thermique des charges
élémentaires dans tout élément conductif. Il impose ainsi une limite fondamentale a tout
systéme d’émission/réception radio-électrique et fixe également la limite ultime de résolution
de tout systeme de mesure. On peut mentionner d’autres sources naturelles de bruit radio-
électrique additives, mais elles ont une contribution négligeable ou du moins inférieure a celle
du bruit thermique pour les fréquences considérées autour de quelques GHz et en environ-
nement terrestre. Ces autres sources peuvent étre propres aux équipements ou au contraire
captées par l’antenne, d’origine naturelle terrestre (bruit thermique du au rayonnement du
sol, bruit atmosphérique da aux orages et prédominant dans les basses fréquences...) ou

extra-terrestre (bruit galactique, cosmologique, soleil, ...).

Bref, le modele a bruit blanc additif Gaussien classiquement utilisé en communications
se révele une bonne approximation dans notre cas, du moins lorsqu’on ne considere que
les sources naturelles de bruit, non liées a l'activité de I’homme. La densité spectrale de
puissance (dsp) monolatérale de ce bruit autour des 2 GHz, notée Ny (en Watt/Hz), vaut
kT ou k désigne la constante de Boltzmann (1,38.10%Joule/Kelvin) et T désigne la
“température équivalente de bruit” (en Kelvin) de I’ensemble “antenne-récepteur”, c’est
a dire la température fictive a laquelle il faudrait porter la source externe pour tenir compte
du bruit apporté par le préamplificateur du récepteur. Sa limite ultime (préamplificateur de
qualité idéale) est N[™ = kTp, ot Ty est la température ambiante, prise généralement égale a
290 degrés Kelvin, soit 17 degrés Celcius. Cette grandeur, fort utile pour le radio-électricien,

est généralement traduite en décibels relatifs au milliwatt par Hertz et vaut -174 dBm/Hz.

L’addition imposée de ce bruit gaussien au signal utile recu entrainera ’apparition d’er-
reurs binaires a la reconstruction du message numérique, méme si le contexte de la commu-
nication est par ailleurs idéal. Ces erreurs seront d’autant plus nombreuses que la puissance
du bruit intégrée dans la bande du récepteur est non négligeable par rapport a la puissance
du signal utile. La difficulté de la communication vis a vis du bruit additif est généralement
indiquée par le rapport (%) (explicité en Annexe 1.1) ou la grandeur Ej, désigne 1’énergie

moyenne par bit du signal utile, mesurée en entrée du récepteur.
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% Interférence propre au systeme

Contrairement au bruit qui est le facteur limitatif intrinseque a toute communication
radio-électrique, le phénomene perturbateur d’'interférence (généré par le systéme de commu-
nication) n’est pas fatalement présent. Il est étroitement lié au type d’acces multiple utilisé
pour le partage des ressources entre les différents mobiles d’une meéme cellule, en relation avec
les caractéristiques du canal de propagation. Pour des canaux idéaux et un systeme d’acces
multiple bien congu, il ne doit pas y avoir (ou quasiment pas) d’interférence aprés le traite-
ment de séparation de base en réception. Par contre avec des canaux difficiles, I'interférence
résiduelle en sortie du traitement de base peut dans certains cas rendre la communication
indisponible, méme & treés fort (%)’ du moins sans 'utilisation de dispositifs supplémentaires
(diversité, égaliseurs, codage...). On distingue deux types d’interférence propre au systéme

de communication numérique cellulaire, que nous repréciserons davantage dans la suite:

— Interférence d’Acces Multiple (IAM): lorsqu’on s’intéresse au signal de communication

d’un utilisateur particulier (“desired user” en anglais), 'TAM désigne l'interférence
apportée par les autres signaux actifs (autres utilisateurs ou signaux de controle) de
la cellule, ou encore par les signaux des autres cellules. Par construction, a part en
situation de “handover”, 'interférence inter-cellules doit étre négligeable et nous ne la

considererons pas.

— Interférence Entre Symboles (IES): en dehors du bruit, ¢’est le premier perturbateur

d’une communication numérique. Cette interférence n’est pas due a ’acces multiple,
mais seulement au propre signal de 'utilisateur d’intérét, lorsque le canal de propa-
gation amene un étalement temporel non négligeable devant le temps symbole. On ne
peut plus alors isoler completement la contribution des différents symboles numériques
émis, apres traitement de base en réception. Comme nous le verrons, en dehors de cas
particuliers, I'IES est tres faible en CDMA.

* Interférence externe au systéme (brouilleurs)

Il ne devrait pas y avoir de perturbateurs radio-électriques d’origine externe au systeme
puisque ce dernier opere dans une bande de fréquence entierement réservée et que les rayon-
nements parasites des dispositifs industriels sont réglementés par des normes de plus en plus
séveres. Nous ne prendrons pas en compte ce type d’interférence, conscients cependant que
I’abscence de brouilleurs est illusoire étant donné la multitude des lieux ol va pouvoir opérer
le terminal mobile et la pollution radio-électrique croissante. Néanmoins, la plupart des
brouilleurs parasites seront de type bande-étroite (harmoniques d’une machine électrique
par exemple) et affecteront trés peu un systeme CDMA basé sur I'étalement de spectre,

comme nous le rappellerons dans la section 1.4.
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1.3 Le canal radio-mobile

1.3.1 Introduction

FiGc. 1.2 — Scénario typique de propagation radio-mobile en milieu rural

Le support physique de communication de 'UMTS utilise les ondes électromagnétiques
autour d’une fréquence porteuse fy d’environ 2 GHz et une largeur de bande de 5 MHz. La
longueur d’onde se situe ainsi autour de A = ;i—g: 15 cm. Nous considérons par défaut le lien
descendant, de la station de base vers le mobile. Les conditions de propagation dépendent
de I’environnement [90] et sont tres variables. Les mécanismes physiques de base qui se

produisent sont:

— les réflexions: sur des surfaces lisses de tres grandes dimensions par rapport a A, comme

par exemple les batiments ou les murs,

— la diffraction: lorsqu’un obstacle épais, de grande dimension par rapport a A, obstrue
la visibilité radioélectrique directe entre émetteur et récepteur, générant des sources

secondaires se propageant derriere 1’obstacle (“shadowing”),

— la diffusion (“scattering”): sur de larges surfaces rugueuses, des feuillages ou des objets

dont I’épaisseur est inférieure ou égale a A (lampadaires, feux de circulation...).

* Différentes échelles de fluctuations avec la distance

Si on analyse la puissance du signal recu en fonction de la distance entre la station de
base et le mobile, relative a I’émission d’une fréquence pure autour de 2 GHz, on observe la

superposition de 3 échelles de variation:
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Puissance recue
(dB)
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atténuation d’espace

fading long terme
(effet de masque) /v

fading court terme
(trajets multiples)

»
»

distance
Fi1c. 1.3 — Puissance du signal recu en fonction de [’éloignement du mobile

— Atténuation d’espace : la puissance du signal regu diminue globalement (en moyenne
a tres grande échelle) en fonction de la distance d de maniere pratiquement prédictible,
avec une atténuation en d” en champ lointain, ou n est un réel positif qui dépend de I’en-
vironnement. Rappelons que pour une émission isotrope et une propagation théorique
en espace libre, I'atténuation d’espace correspondrait a n = 2, avec une atténuation
en puissance L(d) = (45%)%. Dés lors que la propagation s’effectue dans ’atmosphére
et proche de la surface terrestre, les valeurs de n sont généralement voisines de 3 en

environnement d’intérieur (“indoor”) et de 4 a l'extérieur.

— Fluctuations sur de longues distances : cette variation lente correspond aux effets
de masque dus aux principaux obstacles (immeubles, forét) ou a la forme du terrain. De
nombreux travaux la modélisent comme une variable aléatoire de loi log-normale pour
I’enveloppe, et qui vient apporter une certaine incertitude a l’atténuation d’espace.
Dans une échelle en dB, cette incertitude est gaussienne et centrée. Son écart type est
typiquement choisi entre 6 et 10 dB. Le phénomene de fluctuations de la puissance
recue au cours du temps prend 'appelation universelle de “fading”, terme anglo-saxon
signifiant “évanouissement”. L’échelle (distance de corrélation) de fluctuations de I'effet
d’ombrage est de 'ordre de 5 metres a 'intérieur et de 20 metres a ’extérieur. On le

qualifie ainsi de “fading a long terme”, comparativement a la longueur d’onde.

— Fluctuations sur de courtes distances: cette variation rapide (“fading a court
terme”) est due aux trajets multiples générés par les divers réflecteurs et diffuseurs de
la liaison. En fonction de la distance, les ondes interférent de maniere constructive ou
destructive, et ce a une échelle tres courte qui est celle de la longueur d’onde A, soit 15
cm. Dans la géométrie des ondes stationnaires engendrées par les trajets multiples, un
noeud et un ventre seront espacés de A/4, soit 3,75 cm. Ainsi, le moindre mouvement du

mobile engendrera de tres fortes fluctuations d’amplitude de ’enveloppe du signal recu.
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Lorsque I’émission est une fréquence pure, les fluctuations d’enveloppe a court terme
sont généralement caractérisées par une loi de Rayleigh, avec des évanouissements

quasi-périodiques tous les \/2.

La modélisation séparée de 'atténuation d’espace et des fluctuations lentes est fonda-
mentale dans les bilans de liaison. Elle permet de dimensionner les zones des couvertures

cellulaires et d’évaluer une premiere marge quant a l’atténuation du signal regu.

Dans la suite, nous ne nous intéresserons plus qu’au troisieme phénomene qui seul peut
introduire des fluctuations mesurables durant ['intervalle de temps correspondant a [’émission
d’un paquet de symboles (“slot” ou “burst”), de lordre de 666 us dans le mode TDD
de VUMTS, et qui correspondrait & un déplacement du mobile de 2 cm a 120km/h.La
modélisation de ces variations rapides, caractéristiques de la propagation par trajets mul-
tiples, permet de compléter les prévisions d’atténuation et d’étudier les distorsions du signal

recu, a ’aide de la notion de canal de propagation.

% Canal de propagation

Le signal regu est ainsi composé par une superposition de versions retardées et atténuées
du signal émis. Le canal de propagation peut donc etre modélisé par un filtre linéaire, de
réponse impulsionnelle simplement formé a partir des caractéristiques des différents trajets
de propagation.

Les différentes composantes fréquentielles de la bande de transmission de largeur 5 MHz
ne seront pas affectées de la méme facon par la propagation, selon les différentes recom-
binaisons des ondes a une fréquence donnée. On dit que le canal est sélectif en fréquence:
cet effet statique (filtrage, effet de mémoire), du a 1’étalement de la réponse impulsionnelle
du canal, peut causer de séveres dégradations en générant de 'interférence sur les symboles
numériques porteurs d’information.

En raison du mouvement du mobile (ou d’objets environnants), chaque version retardée
du signal émis subit une modulation parasite apportée par le canal et correspondant a ’effet
Doppler. Cet effet dynamique (modulation) est dual du premier. Il induit une variation au
cours du temps du filtrage occasionné par le canal de propagation. On désignera par “filtre

évolutif” un filtre linéaire dont les parametres varient au cours du temps.

Avant de décrire la modélisation mathématique du canal, introduisons physiquement les
notions de temps de cohérence et de bande de cohérence du canal. Ces notions seront définies
de maniére plus formelle ulterieurement. Si on s’intéresse a une fréquence quelconque de la
bande de transmission, on a déja évoqué les fluctuations importantes de puissance observées
en fonction du temps. Les évanouissements sont assez régulierement répétés et d’autant
plus rapidement que la vitesse du mobile est grande. Le temps de cohérence T,,, donne la
constante de temps de ce phénomene. Il est donc lié au temps que met le mobile pour se

déplacer de A\ dans la géométrie des ondes stationnaires.
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Par ailleurs, deux fréquences tres voisines dans la bande de transmission subiront des
évanouissements similaires en fonction du temps. Ce ne sera pas nécessairement le cas de
deux fréquences plus espacées. La bande de cohérence B,,;, indique 'intervalle de fréquences a
partir duquel les évanouissements ne seront plus corrélés. Elle est directement liée a 'inverse
de I’étalement de la réponse impulsionnelle du canal. Ainsi, un canal dont la bande de
cohérence B,.,, est bien supérieure a la bande de transmission By ne sera pas sélectif en
fréquence (plat dans la bande By) et n’apportera pas d’interférence. Par contre, le signal
large-bande recu aura de tres fortes fluctuations de puissance, provoquant une tres forte

dégradation du TEB moyen par rapport a la situation idéale non fluctuante.

1.3.2 Reéponse impulsionnelle du canal en bande de base

* Représentation en bande de base

Soient s, (t) et r,,(t) les signaux “Haute Fréquence” émis et recus. Ces signaux sont
des signaux réels a bande étroite By autour de la fréquence porteuse fy. Ils peuvent donc

s’écrire a partir de leurs enveloppes complexes s(t) et r(t) relatives a fy sous la forme:

50 (1) = R{s(0).7701} (L.1)

e () = R{r(t).e?*™0} (1.2)

Les parties réelle (voie en phase “I”) et imaginaire (voie en quadrature “Q”) de s(t) =
sr(t) + j sq(t) correspondent aux signaux en bande de base qui ont modulé en quadrature

la porteuse cos(27 fot) & I’émission :

Sup(t) = sr(t)cos(2m fot) + so(t)cos(2m fot + g)

Les parties réelle et imaginaire de r(t) = r7(t) + j rq(t) correspondent au signaux en
bande de base que I’on obtiendrait si on démodulait en quadrature (en ne conservant que les
parties basses fréquences inférieures a fo) le signal requ a partir d’une porteuse a la réception
égale & 2cos (2 fot):

ri(t) = BF{r,.(t).2cos(27 fot)} et ro(t) = BF{r, .(t).2cos(27 fot + g)}

soit
r(t) = BF{r, .(t).2¢ 72t} (1.3)
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Considérons d’abord le cas ou il n’y a pas de mouvement entre I’émetteur et le récepteur.
Le signal recu s’exprime comme un filtrage du signal émis par la réponse impulsionnelle
réelle du canal de propagation physique h,, . (7) et d'un bruit additif gaussien n,.(¢) de dsp
bilatérale Ny/2 autour de fy. Afin de conserver I’hypothése de signal bande étroite pour le
signal re¢u et donc pour n, . (t), on peut supposer qu’un filtrage préliminaire de largeur By
a été opéré en téte du récepteur pour obtenir r, . (). Le signal requ en bande portée autour

de fy s’écrit:

Pip () = (hygp % $40) () + 10y (1) (1.4)
En utilisant les résultats généraux sur I’enveloppe complexe, le signal complexe (démodulé)

en bande de base r(t) s’exprime directement par filtrage du signal complexe (modulant) en

bande de base s(t) et d’un bruit complexe en bande de base n(t) = n;(t) + jng(t):

r(t) = (hxs)(t) + n(t) (1.5)

avec:

— h(7): filtre passe-bas équivalent en bande de base du canal de propagation. La réponse
en fréquence du filtre en bande de base h(f) = TF{h(r)} se déduit de celle du filtre
en bande portée h,, . (f) = TF{h,, ()} par une translation de —fy, en ne considérant
que la partie des fréquences positives du filtre (il;F(f) = h,(f) si f >0, 0 sinon),
soit h(f) = H;F(f + fo). Dans le cas d’un filtre h, .(7) & bande étroite autour de fq,
les réponses impulsionnelles sont liées par la relation: h(7) = BF{h, . (T).e792™/o7},
Notons que la réponse impulsionnelle du filtre équivalent en bande de base est en

général complexe, sauf si le filtre physique b, (f + fo) a une symétrie hermitienne
autour de fy, c’est a dire si /A"L;F(fo +f)= il;;F(fo — ).

— n(t) = BF{n,,.(t).2e 270!} est I'enveloppe complexe relative a fo du bruit réel phy-
sique. On montre [51] que la dsp bilatérale du bruit complexe démodulé n(t) est égale
a 2Ny et que les deux composantes en quadrature ny(t) et ng(t) sont indépendantes,

gaussiennes, centrées, avec chacune pour dsp bilatérale NVy.

L’équation (1.5) donne ainsi une représentation équivalente en bande de base de la
transmission en introduisant artificiellement une Ri de canal et un bruit complexes. Cette
représentation permet d’intégrer tous les phénomenes liés a la bande portée sans avoir a
manipuler les signaux HF.

Notons que ’enveloppe complexe r(t) ainsi définie ne correspond au signal en bande
de base observé 7'(t) que si la porteuse utilisée pour la démodulation en quadrature est
rigoureusement la méme en fréquence et en phase que celle utilisée en émission. Ceci n’est
jamais strictement le cas en pratique, méme si la porteuse du démodulateur est asservie

(démodulation quasi-cohérente). On observera alors:

r(t) = r(t).et*® (1.6)
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Chaine reelle (1)

cos(2Ty,t) @ S (1) I C —— 2cos(2TY 1)
So (1) % (dsp Ny/2)

modulateur canal démodulateur cohérent

s;(t) )

Modéle complexe équivalent en bande de base

canal
complexe

s(t) > /i —p ()
=5,(0) tjsg) =ri(t) +jro()

n(t) (dsp 2N,)
=, () + g (1)

Fic. 1.4 — Chaine réelle et modeéle en bande de base

ou ®(t) = @y (t)—Ppry () représente les fluctuations et dérives de phase entre les oscillateurs

d’émission (rx) et de réception (grx). Ces fluctuations sont extrémement lentes relativement

1 d®(t)
5 << By << fo.

Elles seront généralement (sauf au chapitre 3 de la partie III) supposées majoritairement

a la largeur de bande et a fortiori a la fréquence porteuse, soit

précompensées, mais rappellons qu’elles peuvent étre inclues dans les fluctuations du canal,

avec un modele convolutif pour 7'(t) qui reste semblable a (1.5).

% Modele mathématique du canal en bande de base

La description précédente est générale. Explicitons maintenant la réponse impulsionnelle
du canal en bande de base dans le cas d’un canal a trajets multiples. Le signal recu en bande

portée constitue une superposition de versions retardées et atténuées du signal émis, soit:

Tur (t) = ZpiSHF (t - Ti) + Ny (t) (17)

ol
L, est le nombre de trajets,

7530
7

7; est le temps de propagation associé au trajet numéro , que 'on dénommera souvent

plus simplement, retard du trajet “”,

({9

pi est 'atténuation de propagation associé au trajet numéro “s”, ou encore 'amplitude du

(AP ei N

trajet “4”; c’est un nombre réel positif.



CHAPITRE I.1.  SYSTEME RADIO-MOBILE, CDMA, UMTS 16

On en déduit alors la forme de la réponse impulsionnelle du canal en bande portée, en

accord avec 'équation générale de filtrage (1.4):

hye(7) = 3 pid(r = 7) (18)

La réponse en bande de base h(T) peut alors étre obtenue apres passage en fréquence
f, translation de — fy et retour en temps 7 (ou plutot retard). On peut aussi la déduire en

injectant (1.1) dans (1.7), ce qui amene a:

e (t) = §R{[Z pie PITs(t — )] €T oy (1) (1.9)

Compte tenu de l'unicité de 'enveloppe complexe r(t) de r, . (t) relative & f;, on ob-
tient en accord avec I’équation (1.5) ’équivalent complexe en bande de base de la réponse

impulsionnelle du canal:

h(r) = ipiej¢i5(7 —7) (1.10)

ol les coefficients o; = p;e?® sont dénommés amplitudes complexes des trajets, avec un

ws
7

module p; égal a 'atténuation physique du trajet et une phase ¢; traduisant le déphasage

de la porteuse du au retard de propagation de ce trajet: ¢; = —2m fo7;.

Le canal de propagation a trajets multiples sera ainsi caractérisé par les 3 parametres
{pi, ¢i, 7} d’amplitude, de phase et de retard de chaque trajet.

Remarque: Il est important de noter qu’en radiocommunications, compte tenu du rapport tres
important entre la fréquence porteuse fj et la bande du signal transmis By (qui vaut 2GHz/5MH z =
400 dans notre cas précis), la détermination de la phase ¢; d'un trajet se fera indépendemment de
la connaissance du retard 7; malgré la relation linéaire théorique qui les lie dans le modele idéal
qui vient d’étre décrit. En effet, la précision d’estimation du retard d’un trajet isolé, & partir du
signal bruité recu, est directement liée & la résolution temporelle 1/By, avec pratiquement une

précision difficilement inferieure & = 20ns. Or, une imprécision sur le retard aussi faible que

1 1
10" Bog
1/fo = 0.5ns correspond & une rotation de phase de 360° !

Les phases et les retards des trajets seront ainsi considérés comme indépendants & cause de cette
dynamique trés importante pour la phase mais aussi de la notion de micro-trajets associés & un

méme retard 7;, que nous aborderons dans la section 1.3.3.

Exemple du canal a deux trajets:
On utilise souvent le cas d’école d’un canal a 2 trajets de parameétres simplificateurs {p; =
1,01 =0,71 =0} et {p2 = p, P2 = A¢, 75 = A7}. Laréponse en fréquence du canal en bande
de base est donnée par:
h(f) =1+ p.ef0.e I2m/AT
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avec ainsi un module tel que
Ih(f)]* = (1 + p?) + 2p.cos(A¢ — 2m fAT)

La fonction de transfert est périodique de période 1/A7, avec des maxima obtenus pour

A . 1
z_f'ﬁ + A=, Vn € Z et des minima pour fmin = fraz + AT On

vérifie sur cet exemple que la sélectivité en fréquence croit avec 1’étalement de la réponse

les fréquences fu: =

impulsionnelle du canal. Lorsque le canal est a phase minimale [15], ce qui correspond a
p < 1, cette sélectivité sera d’autant plus marquée que p croit et devient proche de 1. Dans
le cas extréme ou les deux trajets ont la méme amplitude physique (p = 1), les minima de

la fonction de transfert deviennent des zéros: |A(fmin)| = 0.

1.3.3 Modele de variation des parametres

Lorsque le mobile se déplace, le modele du canal devient un filtre évolutif h(7,t) avec des

parametres de canal qui varient au cours du temps {p;(¢), ¢;(t), 7:(¢) }.

* Modeéle déterministe en défaut...

trajet n° [
N

Fic. 1.5 — Trajets multiples dans l’environnement du mobile en mouvement

Les amplitudes complexes des coefficients du canal varient en fonction du temps des lors
qu’il y a du mouvement. Pour évaluer 1’évolution de ces coefficients, le plus naturel consiste
a décrire le déplacement du mobile par un mouvement uniforme sur la durée du “slot”, en
rajoutant un parametre d’angle d’arrivée 6; (par rapport au vecteur vitesse de déplacement

39

du mobile) pour chaque trajet “i
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Ce modele d’évolution déterministe n’est pratiquement pas utilisé tel quel en radio-
mobile, car il ne reflete pas exactement les phénomenes observés. Pour mieux représenter

I’observation, il faudra compléter ce modele ultéerieurement par une description aléatoire.

Néanmoins, le modele d’évolution déterministe permet d’appréhender les choses a partir
des phénomenes de base et de dégager ainsi certaines limites.
Si on raisonne sur une durée courte ¢ —t, (ou l’on prend ¢y, = 0 par convention) inférieure ou
égale a la durée du “slot”, correspondant a un déplacement du mobile tres court, inférieur a

quelques cm, on peut déduire de la représentation déterministe que:

— les variations de I'atténuation d’espace d'un trajet de propagation isolé sont négligeables

en champ lointain, soit p;(¢) ~ p;, i = 1... L;.

— le déplacement du mobile étant faible par rapport a la distance parcourue par I’onde
plane associée a chaque trajet, on peut approcher I’évolution temporelle du retard du

wn
7

trajet par:

vmcos(0;) .

7i(t) = 7:(0) + (1.11)

Vo

— la phase de chaque trajet subit un déphasage linéaire en fonction du temps, ce qui se
traduit par une variation périodique (sous forme de fréquence pure) des coefficients
complexes du canal en bande de base a une fréquence Af;, différente d'un trajet a

I’autre lorsque les angles d’arrivée sont différents:

¢i(t) = ¢i(0) — 2w A fit (1.12)
avec

Af; = frcos(0;) et fd:Z—?.fo (1.13)

La variation périodique des coefficients a une fréquence A f; proportionnelle a la vitesse
du mobile et a la fréquence porteuse traduit, en bande de base, I'effet Doppler. Si on raisonne
au niveau du signal recu, on met en avant les décalages de fréquences porteuses apparentes

au niveau du récepteur en combinant (1.9) et (1.12) dans la formule suivante:

Ly
Pae(t) =Y R{{pie7 O gt — 73(1))] . 2PN (1) (1.14)
i=1

[19eM

La fréquence porteuse apparente (fj); de 'onde plane associée au trajet “i” subit un

décalage statique de fréquence A f; observé au niveau du récepteur:

(fo)i = fo+ Afi

Le spectre observé en réception en réponse a une fréquence porteuse non modulée (soit
un signal s(t) constant en bande de base a I’émission) est appelé spectre Doppler. On note

qu’en raison de la présence de plusieurs trajets arrivant sous des angles différents, le spectre
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Doppler est constitué, dans ce modele déterministe, de L; raies discretes autour de fy. L’écart
maximal, positif ou négatif, par rapport a fy est donné par f;. La fréquence maximale (res-
pectivement minimale) possible correspond a une onde plane arrivant de maniere colinéaire

et de sens contraire (respectivement de sens identique) au déplacement du mobile.

Ordres de grandeur limites a retenir
pour le mode TDD de PUMTS...

— retards fixes sur la durée du “slot”: a l’échelle d’'un “slot” de communication
sur lequel est réalisée ’estimation de canal, les parametres de retards des trajets 7;
pourront toujours étre considérés comme fixes par rapport a la résolution temporelle
de 1/By = 200ns, en raison d’une vitesse de déplacement du mobile v, tres faible par
rapport a la célérité de I'onde radio-électrique vy = 3.10%m/s. En effet, la variation
maximale de retard sur la durée Tj;,; sera de ordre de ’;—*g sot = 0.075ns pour une
vitesse du mobile de 120km/h. De méme sur un “slot”, on peut considérer que le
nombre de trajets reste fixe, les phénomenes d’apparition et de disparition des trajets
étant liés aux effets de masque se produisant tres lentement, au cours d’un grand

nombre de slots.

— variations de phase sur un “slot” en environnement “véhicules”: compte tenu
de la fréquence porteuse élevée, un déplacement infime pourra entrainer des variations
non négligeables de phase. L’estimation de canal est réalisée a partir d’une séquence
d’apprentissage située au milieu du “slot”. La variation maximale de la phase d’un
trajet de propagation a considérer pour le traitement du “slot” équivaut a une durée
de Tgt/2. A partir de (1.13) et (1.12), on déduit les ordres de grandeur suivants:

- pour v, = 3km/h: ’écart doppler maximal est f; = 5,5H z, la variation de phase

maximale sur une durée Ty, /2 est A¢,,,, = 0.7°

- pour v, = 120km/h: I'écart doppler maximal est f; = 222H z, la variation de phase
=27°

On rappelle [9] que pour une modulation QPSK et un canal idéal, une erreur statique

de phase de 25° entraine une dégradation de 'ordre de 5 dB pour un TEB de 1075.

maximale sur une durée Ty /2 est AP, q.

Suite aux deux remarques précédentes: pour des vitesses de 3km/h correspondant aux
environnements d’intérieur ou piétons, les parametres du canal pourront étre considérés
comme fixes pour le traitement d’un “slot” de données.

Pour un environnement “vehicule” a vitesse élevée, les retards des trajets pourront étre
considérés comme fixes, mais pas les amplitudes complexes. Le modele dynamique de la Ri

du canal en bande de base devient ainsi:
hir,t) = a;(t)(r — 1) (1.15)
i=1

h(r,t) représente la réponse du canal au temps ¢ d’une impulsion émise au temps ¢ — 7.
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* Modele aléatoire de Rayleigh

La modélisation aléatoire la plus classique d’un canal de propagation soumis au “fa-
ding” est de considérer que sa réponse impulsionnelle h(7,t) est stationnaire au sens large
(WSS: wide sense stationary) et que les diffuseurs sont non corrélés (US: uncorellated scat-
terers). On aboutit ainsi au modeéle WSSUS qui a été introduit par P.A. Bello en 1963 dans
article [8]. L’expérience montre qu'’il caractérise bien les variations a court terme pour des

déplacements jusqu’a quelques dizaines de longueur d’onde.

Pour une réponse impulsionnelle WSSUS la plus générale possible, les parametres sta-
tistiques du canal sont entierement caractérisés par une des 4 fonctions d’autocorrelations
a 2 parametres, introduites par P.A. Bello. Ces fonctions sont liées 2 a 2 par des relations
de TF. La “fonction de diffusion” est la plus utilisée, délivrant un profil de puissance dans
le plan retard-Doppler. La “fonction d’autocorrélation temps-fréquence” du canal (“Spaced-
time spaced-frequency correlation function”), notée R;(Af, At), permet de formaliser les
notions de temps de cohérence 1., et de bande de cohérence B.,, introduites en début du
chapitre. Cette fonction ne dépend pas des dates (¢1,t3) et des fréquences (f1, f2) en absolu
mais seulement de leurs écarts At =ty — t; et Af = fo — f; en raison respectivement des
hypotheses WSS et US. Sa définition physique est donnée a partir de la réponse en fréquence
du canal variant au cours du temps A(f,t) = TFiy{h(r,t)} par:

Ry (Af, At) = E[h(f, )h*(f — Af,t — At)] (1.16)
On a alors:

— Temps de cohérence: T,,, = support{R; (0, At)},
T.,, mesure la séparation temporelle minimale pour laquelle les réponses du canal a

I’émission d’une fréquence pure f; sont décorrélés.

— Bande de cohérence: By, = support{R;(Af,0)},
B.,;, mesure la séparation fréquentielle minimale pour laquelle les réponses du canal a

I’émission de deux fréquences pures f; et fo sont décorrélés.

En exploitant les relations de TF, on vérifie que 1, et B, sont de I’ordre respectivement
de l'inverse de I’élargissement Doppler, et de I'inverse de I’étalement temporel du canal. [76]
sert de référence universelle pour rappeler la description détaillée du canal WSSUS général.
Nous nous contenterons ici d’une description spécifique au cas qui nous intéresse, c’est a
dire & une réponse impulsionnelle & trajets multiples telle qu’elle a été introduite en (1.10)
puis en (1.15) dans sa version variable au cours du temps. Le lien (immédiat) entre descrip-

tion générale et cas spécifique “trajets multiples” est fait dans [64].

Dans le cadre d’une réponse impulsionnelle a trajets discrets, chaque coefficient «;(t) est
caractérisé par une loi de distribution d’amplitude {p;} et de phases {¢;}, ainsi que d’une

fonction d’autocorrélation R, (At) ou d’un spectre Doppler S,, (v).
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Lois de distribution des amplitudes complexes

“”, on introduit la notion de

Pour obtenir la loi des coefficients «;(t) associée au trajet
groupe (“cluster”) de micro-trajets associé a un méme retard 7;.

En effet, la zone de réception du terminal mobile comprend souvent des diffuseurs proches
transformant un trajet donné en un groupe de micro-trajets ayant des différences de marches
faibles et donc quasiment un meéme retard 7;; une différence de marche de quelques cm
correspond a une différence de retard de 'ordre d’un millieme de la résolution temporelle,
mais a une différence de phase quelconque. Par ailleurs, les différents groupes de micro-
trajets correspondent a divers réflecteurs lointains, avec des différences de marche de plus
de 60 metres pour des trajets résolus (différences de retards supérieures ou égales a 200 ns).

1532
7

Ainsi le coefficient de chaque trajet correspond a la superposition de tous les coefficients

Wy,

des micro-trajets du groupe “

i(t) = pi(t)./ D = " py . %n 1) (1.17)

ol p;p et ¢;,(t) sont respectivement le module et la phase du n-éme micro-trajet consti-
tutif de oy(t).

ws»
7

Lorsqu’un trajet correspond a une multitude de micro-trajets incohérents, la densité
de probabilité du coefficient correspondant a;(t) = p;(t).e7%®) est gaussienne complexe, en

conséquence du théoreme de la limite centrale. On peut en déduire [76] que:

— les parties réelles et imaginaires de «;(t) sont des variables gaussiennes non corrélées

de variance o3 ,

— le module (enveloppe) p;(t) des coefficients suit alors une loi de rayleigh, donnée par:

2

p p .
p(p) = U—gexp(—ﬂ) pour p >0, 0 sinon (1.18)

”

ol 203i est le gain en puissance associé au trajet “i
— la phase ¢;(t) des coefficients est uniformément distribuée entre 0 et 27.

Le modele de Rayleigh correspond a L; trajets incohérents (ou diffus) et ainsi a la si-
tuation pessimiste ou il n’y a pas de trajet direct (Line Of Sight). C’est la situation la plus
courante dans les milieux urbains. On vérifie facilement qu’avec un tel modele de canal,
’enveloppe (le module de I'enveloppe complexe) du signal recu en réponse a une porteuse

non modulée (transmission d’une fréquence pure) suit également une loi de Rayleigh.

Dans un milieu rural, la liaison directe est souvent disponible, accompagnée d’'un petit
nombre de trajets réfléchis. Notons que dans le cas ou il y aurait une composante cohérente
ne subissant pas d’évanouissement (présence du trajet direct ou d’une réflection non diffuse)

qui se superposerait aux composantes diffuses, I’enveloppe du signal recu en réponse a une
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trajet n° i

Région de diffusion

—

Vi

’

Fic. 1.6 — Groupe de micro-trajets dans la zone de diffusion autour du mobile, généré a

partir d’un trajet de propagation

porteuse non modulée suivrait une loi de Rice [76] au lieu d’une loi de Rayleigh. Autrement
dit, les parties rélles et imaginaires du signal recu en bande de base auraient une distribution

gaussienne autour d’une valeur moyenne.

Spectre Doppler de chaque trajet

Le caractere dynamique est mesuré par la fonction d’autocorrélation temporelle de chaque
trajet:
Ry (A1) = Bfos(t)ag (t — A1)} (1.19)

Les coefficients sont non corrélés entre eux. On associe un spectre Doppler a chaque trajet

qui peut se déduire par transformée de Fourier de la fonction d’autocorrelation:

Sa; (V) = TFap{Ra,(At)} (1.20)

Le spectre Doppler correspond au spectre observé (en bande de base) associé au trajet “i”

en réponse a une fréquence pure. D’apres la discussion menée avec le modele déterministe, on
sait que le spectre Doppler a une largeur maximale (mono-latérale) donnée par la fréquence
Doppler f; = ’1’]—”01 fo et que sa forme dépend de la distribution spatiale des obstacles et de
la vitesse du mobile. Clarke [20] et Jakes [48] ont initialement proposé une description bien
adéquate pour les signaux émis a tres faible largeur de bande, correspondant a des différences
de retards toujours faibles par rapport a la résolution temporelle. La prise en compte de la
largeur de bande des signaux a alors été faite en associant un modele de Clarke a chaque
trajet. Nous en résumons ci-dessous la démarche.

ws
7

Raisonnons pour le trajet et une antenne de réception omnidirectionnelle. La phase

(199

®in(t) dépend de I'angle d’arrivée 6;,, de I'onde plane associée au micro-tajet “n” en vertu
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de Deffet Doppler. Similairement a I’équation (1.12), on a:
Gin(t + At) = ¢ n(t) — 27 facos(0; ) At (1.21)

L’expression générale de la fonction d’autocorrélation de chaque trajet est ainsi:

R, (At) Z Pin€xD(JPin( Z Pim€xD(—J (i m (t) + 27 fagcos(6;m) At)] (1.22)

L’indépendance statistique entre les modules p;,, les phases ¢;,(t) et les angles 6;,

permet d’écrire:

R,.(At) Z Z Epin i m)-Elexp{j(9in(t) — ¢im(t))}]-Elexp{—j27 facos(0;m)At}]
(1.23)

Le deuxiéme terme FE].| est nul excepté lorsque n = m. De plus, pour un nombre im-
portant (N — oo) de micro-trajets diffus, la puissance incidente provenant d'un secteur

angulaire [0; 6 + df] approche une distribution continue, d’oti 'on déduit:

2

N
R, (At) = Zay Z Elexp{—j2r facos(0; ) At}]
n=1

=0, . /Hp(H)e:vp{—jQWfdcos(H)At}dG (1.24)

™

Dans le cas d’un environnement isotrope, les micro-trajets peuvent provenir de
toutes les directions avec une équi-probabilité: I'angle # a une distribution uniforme sur
[0; 2], avec p(#) = 5=. Il s’en suit [20] que:

R, (At) = 02 . Jo(2 fyAt) (1.25)

ou Jy(.) est la fonction de Bessel de premiére espece d’ordre 0.
Le spectre Doppler exprimé en bande de base vaut alors:

2
0o,

——=— pour |v| < fq,
So, () = { a1 (1.26)
0 pour |v| > fq

Ce spectre Doppler est appelé spectre en U en raison de sa forme donnée en figure 1.7.
On le nomme aussi spectre Doppler “classique”. Ainsi, le canal apporte une modulation
aléatoire “parasite” en amplitude et en phase. La transmission d’une fréquence pure fy au
travers d'un canal soumis au “fading” de Rayleigh (mono-trajet ou multi-trajets) avec un

environnement isotrope autour du mobile correspondra en réception a un élargissement en
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Se;(V)

FiGg. 1.7 — Spectre Doppler en U (en bande de base) associé a un “trajet”
fréquence de +/ — f; sous forme d’une dsp donnée par (1.26).

Remarques:

— L’obtention analytique de ce spectre en U avait été initialement [20] obtenue en sup-
posant les micro-trajets (d’'un méme “cluster”) de méme module p;,, = cte ¥n, comme

la prolongation la plus naturelle du modele déterministe.

— Le spectre en U peut étre obtenu directement sans passer par la fonction d’auto-
corrélation, en raisonnant physiquement par extrapolation du modele déterministe.
Chaque micro-trajet d’angle 6; ,, amene une contribution a la fréquence v = fycos(6;,).
Avec une distribution spatiale uniforme et continue (a la limite), on retrouve logique-
ment pour le spectre la forme de la densité de probabilité en amplitude d’un cosinus a
support limité par +/ — fy.

Plus formellement, de v = fycos(#), on déduit:

dv
fan /1= (£)?

La portion de puissance regue sur 'intervalle angulaire [#; 6 + df] est donnée par

o = —

Uii .p(0)df en supposant une antenne de réception a gain uniforme dans toutes les di-
rections 6.
Etant donné que les angles 6 et —f donnent un décalage Doppler identique, la puis-

sance regue dans l'intervalle de fréquence [v; v + dv| est donnée par:

Sa;(V)|dv| = g, .(p(0) + p(—0))|d0]

On retrouve bien alors le spectre en U de ’équation (1.26) dans le cas d’une distribution

1

angulaire isotrope ol p(f) = -
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Cas particulier canal “Indoor”

Dans le cas particulier du canal “Indoor” (intérieur bureau) ou le Doppler est davantage
du au mouvement de I’environnement (déplacement de personnes) qu’a celui du récepteur
mobile, on considere généralement non pas un spectre Doppler en U mais un spectre plat

entre —fy et +f; avec fy correspondant a une vitesse de l'ordre de 3km/h.

1.3.4 Ordres de grandeur et modeles proposés par 'ETSI

L’ETSI (European Telecommunications Standards Institute) a proposé des ordres de
grandeur pour les parametres des modeles aléatoires de canaux dans différents environne-
ments terrestres [30]: environnement “Indoor office” (& l'intérieur, dans les bureaux), envi-
ronnement “Outdoor to Indoor and Pedestrian” (passage a l’extérieur des batiments, piéton),
environnement “Vehicular” (en véhicule, avec une grande antenne).

Pour chacun de ces trois environnements, on définit des réponses impulsionnelles com-
posées de 6 trajets de puissance prédominante. Pour ces différents environnements, on donne
les retards moyens pour les situations fréquentes (95 % des cas) de faible étalement (catégorie
A) et d’étalement médian (catégorie B). A chacun des trajets, on associe une puissance
moyenne (relative au plus fort trajet et exprimée en dB), une loi de distribution de type
Rayleigh pour les modules, et uniforme entre 0 et 27 pour les phases. Les parametres des

différents environnements sont résumés dans les tables qui vont suivre.

L’étalement temporel est tres faible en “Indoor A”, 1égerement supérieur a la résolution tem-
porelle, correspondant a peu pres au temps chip, T'c; Au contraire, I’étalement temporel est
important en “Vehicular B”, autour de 5 T's, ce qui présente deux situations tres différentes

en terme de sélectivité en fréquence et de besoin d’égalisation.

Rappelons que, conformément a la discussion sur les ordres de grandeur limites, pour
les environnements “Indoor” et “Pedestrian”, le canal pourra étre considéré comme fixe (et

ainsi déterministe) sur la durée (réalisation) d’un “slot”.

Indoor trajet 1 | trajet 2 | trajet 3 | trajet 4 trajet 5 trajet 6

A T 0 ns 50 ns 110 ns 170 ns 290 ns 310 ns
(02)ap | 0dB | =3dB | —-10dB | —18dB | -26dB |-32dB

B T; 0 ns 100 ns 200 ns 300 ns 500 ns 700 ns
(02)ap |0dB | —3.6dB | -7.2dB | -10.8 dB | —18.0 dB | —25.2 dB

Chaque trajet est affecté d'un spectre Doppler “Plat” en “Indoor”, avec un étalement

TAB. 1.1 — Parameétres du canal “Indoor”

Doppler f; < 6Hz correspondant a une vitesse v, < 3km/h.




CHAPITRE I.1.  SYSTEME RADIO-MOBILE, CDMA, UMTS 26

Pedestrian trajet 1 | trajet 2 | trajet 3 trajet 4 trajet 5 | trajet 6
A T; 0 ns 110 ns 190 ns 410 ns
(O’ii)dB 0dB —9.7dB | —19.2dB | —22.8 dB
B T; 0 ns 200 ns 800 ns 1200 ns 2300 ns | 3700 ns
(02)ap | 0dB | —0.9dB| —4.9dB | -80dB | -78dB | -23.9dB

TAB. 1.2 — Parameétres du canal “Pedestrian”

Chaque trajet est affecté d’un spectre Doppler “Classique en U” en “Pedestrian”, avec un
étalement Doppler f; < 6Hz correspondant a une vitesse v, < 3km/h.

Vehicular trajet 1 | trajet 2 | trajet 3 trajet 4 trajet 5 trajet 6

A T 0 ns 310 ns | 710 ns 1090 ns 1730 ns 2510 ns
(02,)ap | 0 dB —1dB | -9dB | -10dB | —-15dB | —20dB

B Ti 0 ns 300 ns | 8.9 us 12.9 ps 17.10 pus | 20 ps
(azi)dB —25dB | 0dB —128 dB | —10.0dB | —25.2dB | —16.0 dB

TAB. 1.3 — Parameétres du canal “Vehicular”

Chaque trajet est affecté d’un spectre Doppler “Classique en U” en “Vehicular”, avec un
étalement Doppler f; < 220H 2z correspondant a une vitesse v, < 120km/h.

1.3.5 Dimension spatiale considérée en réception

* Limites du contexte spatial envisagé dans la these

Ce qui n’est pas envisagé (traitements sur la Station de Base)...

On imagine a plus long terme que les systemes cellulaires futurs utiliseront des “antennes
intelligentes” sur la station de base afin de diriger le rayonnement émis uniquement vers la
zone ou se touve le mobile. Ainsi, la capacité des systemes cellulaires actuels sera améliorée
de maniere spectaculaire avec:

- une grande économie de puissance émise sur la station de base par rapport a une émission
omnidirectionnelle (ou sectorisée). Qui plus est, cela permettra de diminuer considérablement
la pollution radio-électrique a laquelle nous sommes soumis et qui finalement n’est utile que
dans la zone tres réduite ou se trouve le mobile.

- une limitation considérable de I'interférence d’acces multiple, pouvant étre réduite a zéro

dans le cas favorable ol les mobiles de la cellule sont bien répartis spatialement.

Ceci constitue le concept de SDMA (Spatial Division Multiple Acces) ou seul 'espace

suffirait a séparer les messages des différents utilisateurs. Le principe d’un tel systeme est
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finalement assez simple mais nécessite, en permanence, une localisation du mobile opérée par
la station de base. Former un faisceau dans une direction privilégiée (adaptative en temps
réel de maniere électronique) ne pose par contre pas de difficulté du moment que ’antenne
de la station de base est constituée d’un réseau de capteurs [101], [38]. De tels systemes
d’émission (avec linfrastructure adéquate) sont envisageables techniquement a plus long
terme et sont tres étudiés. Dans le cas précis de notre travail commandé par la division DIH-
OCF de France-Télécom R&D, nous nous sommes focalisés sur les algorithmes de réception
sur le terminal mobile pour une émission classique “non-intelligente” (omnidirectionnelle ou

sectorisée) telle qu’elle est pratiquée a ce jour.

Ce qui est envisagé (Traitements sur le mobile)...

L’antenne de réception multi-capteur sur le mobile est une maniere de procurer au termi-
nal plusieurs signaux différents portant la méme information numérique. Les différentes co-
pies pouvant provenir d’éléments ayant ou non la méme nature (dipoles ou patch, différentes
polarisations...), avec un espacement plus ou moins grand mais de toute maniere inférieur
ou égal a A. Ceci nous amene a définir la notion de canal multi-capteur et a introduire des
hypotheses de travail sur la relation entre les signaux des différents capteurs. Ces hypotheses
sont nécessairement liées aux aspects électromagnétiques des éléments rayonnants (couplage,
polarisations, technologie ...), qui font 'objet d’une étude démarrée récemment dans le la-
boratoire de France-Télécom R&D. Nous nous contenterons ici de donner quelques éléments

physiques liés a la propagation afin d’éclairer les caractéristiques du canal multi-capteur.

* Modele de canal pour une réception multi-capteur

Dans le cas d’une réception sur le terminal mobile utilisant L capteurs, un canal, défini

par sa réponse impulsionnelle a L, trajets est associé a chaque capteur [ = 1...L:

hO(r,t) = i a; ()W (r — 1) (1.27)

n(y

y

h(T, 1)

/ n(1) ’

Emetteur \( @) 4,®j/_, Reécepteur

W Y Multi-capteur
n(Li(t)

h(T, 1) H@L

Fi1c. 1.8 — Différents canaux de propagation pour une réception multi-capteur sur le mobile

A

Comme vu précédemment, un capteur donné recoit les composantes associées a chacun

7530
7

des L; trajets de propagation. Au micro-trajet “n” du groupe est associée une onde plane
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arrivant sur le réseau de capteurs avec une méme direction d’arrivée 6;,. En considérant
toujours les ordres de grandeur, similairement au raisonnement effectué au paragraphe 1.3.3,
les retards peuvent étre considérés comme identiques d’un capteur a l'autre (une différence de
marche de A pour un micro-trajet correspond a une différence de retard de 2.10*3.3%)). Par
contre, les amplitudes complexes agl) d’un trajet seront différentes d’un capteur a l'autre
[ = 1...L. En raison du grand nombre de micro-trajets de diffusion associés a un retard,
ces amplitudes ne pourront pas étre déduites par simple déphasage d’un capteur a 'autre,
comme c’est le cas quand on fait du traitement d’antenne par formation de voie a partir de
trajets cohérents. Les différentes études [88] [25] s’accordent naturellement & conclure que la
corrélation de I'enveloppe des coefficients sur les différents capteurs diminue des lors que le

secteur angulaire Af dans lequel arrivent les signaux augmente.

Cas d’un environnement isotrope

On considere la plupart du temps un environnement isotrope (A = 360°) pour le termi-
nal mobile, particulierement dans les secteurs urbains tres denses. Dans ce cas, la corrélation
spatiale (d'un capteur a l'autre) des amplitudes complexes des trajets peut facilement étre
obtenue de maniere similaire au calcul de la fonction d’autocorrélation temporelle (1.25). I
suffit pour cela d’exprimer ’écart temporel At en fonction de ’écart spatial Ad qui corres-
pondrait a un déplacement du mobile durant At, soit At = f—j. La fonction d’autocorrélation

spatiale est alors:

R, (Ad) = aii.Jg(Qw%) (1.28)

On s’intéresse en fait davantage a la fonction d’auto-corrélation de ’enveloppe |o;| = p;
des coefficients. Rappelons que les fluctuations de phase d’un trajet pourront dans les cas
favorables étre compensés par le procédé de synchronisation, mais les fluctuations d’ampli-
tude entraineront automatiquement des dégradations de TEB au travers de la fluctuation du
rapport ﬁ—’; Toujours dans 'hypothese ot la puissance rayonnée est uniformément distribuée
en angle, W.C. Jakes [48] montre que:

Ad

R, (Ad) = gazi.Jg(QﬂT) (1.29)

Cette fonction est tracée en figure 1.9. On conclut que pour un secteur angulaire iso-
trope, la corrélation de ’enveloppe des amplitudes complexes des trajets est tres faible pour
un espacement entre capteurs de quelques cm. Elle est de ['ordre de 0.225, 0.09 et 0.05 res-

pectivement pour un espacement de /4, \/2 et A.

Il est clair que le canal réel en lien descendant multi-capteur est probablement plus
complexe que ce modele a trajets quasiment “non-corrélés”, et fait ’'objet d’études de mesures
/ modélisations. Néanmoins, on peut s’attendre a obtenir une bonne diversité sur les signaux

recus, avec des fonctions de transfert tres différentes d’un capteur a ’autre.
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Fic. 1.9 — Corrélation spatiale de ’enveloppe d’un trajet

Remarques:

— Polarisation: I'onde plane électromagnétique associée a chaque micro-trajet est une
onde polarisée avec 3 composantes {E,, H,, H,}. Dans le calcul de 'autocorrelation
spatiale, nous avons implicitement considéré que les capteurs de réception étaient
des dipoles électriques verticaux sensibles a la composante verticale E, du champ
électrique. Les considérations sur la polarisation sortent du cadre de cette étude. Evo-
quons tout de méme qu’une diversité trés importante peut étre obtenue en considérant
les signaux provenant de deux polarisations différentes. En particulier [48]: dans un en-
vironnement isotrope, les 3 composantes du champ électromagnétique sont décorrélées

en un meme point de 1’espace.

— Dissymétrie entre “downlink” et “uplink”: il est important de noter que cette
faible corrélation spatiale obtenue en réception pour le mobile n’est généralement pas
du tout retrouvée du coté de la station de base. Ceci est du a la dissymétrie des envi-
ronnements. Coté mobile, la présence d’objets diffusants proches et a méme hauteur,
ou un peu surrélevés, entraine une large répartition angulaire de I’énergie rayonnée vers
le mobile. Au contraire, la Station de Base est généralement placée dans des endroits
dégagés et surélevés, et recoit I’énergie rayonnée en provenance d’un mobile dans un
assez faible secteur angulaire. En tenant compte de cette dissymétrie, pour un secteur
angulaire de 15°, Jakes a montré que la corrélation spatiale était superieure a 0.9 pour
des distances Ad < 100, du coté la station de base. Contrairement au cas du mobile,
les traitements de type filtrage spatial ou autre traitement d’antenne [66] pourront étre
adéquats en réception sur la station de base. L’article [29] présente 1'état de lart actuel
sur les modeles spatiaux de canaux au niveau de la station de base, utiles pour évaluer

la corrélation spatiale.
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* A propos des traitements spatiaux sur le mobile

Lorsque la réception est réalisée sur plusieurs capteurs, on évoque et on met parfois en
concurrence les traitements de type “diversité” et ceux de type “formation de voie”. Il est
clair que nous utiliserons au maximum la diversité spatiale (procurée malgré des espacements
inter-capteurs faibles) pour lutter contre le “fading” mais que les traitements numériques de
réception doivent aussi permettre de limiter la dégradation due a I'interférence.

La formation de voie en traitement d’antenne permet de sélectionner en réception un sec-
teur angulaire privilégié (filtrage spatial) en recombinant le jeu de signaux issus des capteurs
apres une correction de phase [38], [101]. Ce type de traitement pourra étre un cas particulier
simple (spécifique a certains canaux) des traitements généraux que 1’on envisagera dans la
deuxieme partie. Nous y reviendrons a la section 2.1.5 de la partie II mais précisons d’ores
et déja que la structure de réception et le calcul des coefficients (lorsque la structure est
basée sur des filtres) ne seront pas commandés par des critéres spatiaux (visée d’une direc-
tion) mais par des criteres de qualité du message numérique (choix du jeu de coefficients qui

donne la meilleure qualité, sans se préoccuper de 'incidence spatiale).

On peut aussi rajouter qu’un critere purement spatial de formation de voie sur le mobile

n’aurait pas tellement de sens dans notre contexte car:

— les signaux de tous les utilisateurs sont émis du meme lieu par la station de base
supposée omnidirectionnelle. Un critere purement spatial n’opérerait aucune séparation

sur les messages des divers utilisateurs (IAM).

— de toute maniere, la sélectivité angulaire serait mauvaise avec un faible nombre de
capteurs sur le mobile. Pour un réseau linéaire uniforme avec des éléments espacés de
A/2, Pouverture a 3 dB du lobe principal [6] est de 62° et de 26° respectivement avec
L = 2 ou 3 capteurs et pour une visée dans le plan orthogonal au réseau (plus petite
ouverture). Méme si ces “limites” peuvent étre en partie repoussées avec les métodes
Haute Résolution [62], [41].

— et surtout la formation de voie et plus généralement le traitement d’antenne ne se préte

pas aux cas de trajets non-cohérents (trop grand nombre de micro-trajets).
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1.4 Etalement de spectre et CDMA
1.4.1 Principe de I’étalement de spectre par séquence directe

* Synoptique simplifié en bande de base (1 seul utilisateur)

bruit,
brouilleurs, .
Tty : interférents
f dk[m] :|:
source ’ >
. : , Ts | mTs
rect(t) /... Integration |
Générateur de
séquence 1
fati D —
pseudo-aléatoire ﬂ_ﬂl—U—Lﬂﬂ_
1
Ts
Se
| brouilleur
. bruit blanc bruit blanc
s 1 \ Z r
source apres étalement apres désétalement intégration

FiG. 1.10 — Principe schématique de [’étalement de spectre CDMA

* Représentation multiplicative conventionnelle

On s’intéresse uniquement dans un premier temps a l’'utilisateur numéro “k£”. Le mes-
sage numérique est constitué de symboles complexes g, (dépendant de la modulation
numérique) qui sont émis a la rapidité de modulation Ds = 1/T's, encore appelée rythme
symbole. Dans le cas d’une modulation BPSK (Binary shift Keying) la porteuse n’est mo-
dulée que par la voie en phase (I) et les symboles sont issus de ’alphabet binaire {—A; +A}.
Le “signal numérique” (signal analogique porteur de I'information numérique) en bande de

base, mis en forme avec des crénaux constants sur la durée d’un symbole, s’écrit:

a;t(t) = T's. Z apmy-rect(pg) (t —mT's) (1.30)

ou
rectrs)(7) =1/Ts si 0 <17 <T's, 0 sinon
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La présentation traditionnelle de 1’étalement de spectre par séquence directe consiste en
la multiplication du signal numérique porteur d’information a}°“(¢) par une séquence pseudo-
aléatoire construite a partir d’entités binaires (ou complexes binaires) {cq} appelées “chips”
transitant a un rythme () fois plus rapide que le débit symbole. Le signal résultant a ainsi
des variations () fois plus rapides que le signal d’information, occasionnant un spectre () fois

plus large. Le facteur () est appelé facteur d’étalement ou encore gain de traitement.

Les séquences pseudo-aléatoires utilisées sont généralement périodiques de période T's et
nous nous limiterons a ce cas dans la suite; L’utilisation d’un code a durée limitée au temps
symbole et répétée indéfiniment facilite la génération (ou mémorisation) de la séquence et
sa synchronisation sur le signal recu du coté récepteur. Pour 1 utilisateur £ donné, on a
seulement ainsi un jeu de ) chips binaires (binaires complexes) {cx(q, g=0..0—1} appelé code
d’étalement. Le code périodisé et mis en forme constitue ainsi la séquence pseudo-aléatoire

périodique:

Q-1
et (t) = Z Z Crigl-reCtre)(t — nT's — ¢T'c) (1.31)

n q=0

+0o0
= Z Cper kig-TECE(TC) (t —qTc)

g=—00

ol {Cper k[q]} est la suite discrete (au temps chip) infinie obtenue en périodisant les @) chips
du code {cyq}-

Le signal étalé s’écrit alors:

) = A x (1)

Q-1
= Ts. Z Z Uk[m)Crq]-T€Ct (1) (t — mT's — qT'c) (1.32)

m g=0
En raisonnant avec la bande portée, on peut décrire de maniere équivalente I’opération
comme une modulation classique BPSK d’une “porteuse pseudo-aléatoire” [89]. En I’ab-
sence de modulation des symboles a I'émission (akpn) fixé & +A par exemple), on observe
effectivement en bande portée une porteuse modulée par la séquence pseudo-aléatoire. Cette
modulation large-bande “ne pose aucun probléme” (bien au contraire ...) dans la mesure
ou elle est connue du récepteur, ce qui fait toute la différence avec la modulation parasite

apportée par le canal par exemple ...

La séquence pseudo-aléatoire modulée par les symboles a 1’émission doit étre connue du
récepteur afin qu’il puisse procéder a la restitution des symboles par corrélations successives
(désétalement et intégration sur la durée symbole) du signal requ r(t) avec cette méme
séquence:

(m+1)T's .
i = [ (0% @)

mT's
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Cette présentation de I’étalement de spectre constitue la représentation traditionnelle par
multiplication telle qu’elle a été introduite initialement. Bien que tres explicite pour certains
aspects, elle ne facilite pas la manipulation mathématique des lors que 'on va introduire
par exemple le filtrage du canal. Le formalisme convolutif plus récent sera introduit a la

sous-section 1.4.2.

* Définitions des fonctions de corrélation des codes

Les performances (en détection et en synchronisation) d’un récepteur CDMA opérant
simplement par corrélation avec le code désiré sont conditionnées par les propriétés d’auto-
corrélation et d’inter-corrélation des codes.

Pour le choix d’un code ou d’un jeu de codes, la littérature s’intéresse généralement aux

fonctions d’inter-corrélation 7 ZT[ Ad des codes “i” et “k” périodisés:
)

+Q-1
VZZT[A,H Q Z perk Cper i[q—l—Aq} (133)

Notre travail ne consistant pas a choisir des codes, nous serons davantage amenés a

code

manipuler les fonctions d’inter-corrélations 7 (Ad] des codes non-périodisés, que nous nom-

merons simplement fonctions d’inter-corrélation des codes. Elles peuvent étre classiquement

définies par la convolution discrete entre les éléments du code “i” et le transformé hermitien

(CkH[q] - CZH]) des éléments du code “k”:

coae 1
Vi Ag] = @(Cz * Cl?)[Aq] (1.34)

Le code étant constitué de @ éléments non-nuls, avec cxq = 0 51 ¢ < 0 ou ¢ > Q — 1,
le support de fy“’de[ Ad] s’étend sur 2¢) — 1 chips, de —Q + 1 a +) — 1. La fonction d’inter-

corrélation entre les codes “2” et “k” prend ainsi les formes suivantes:

+Q-1
’Yfl?de[Aq] = Q Zcz Ck —Aq] (1.35)
=Aq
1 Q—Ag—1
= a Z C;;[q].Ci[q_'_Aq] (136)
q=0

code

La fonction {7, est appelée aussi fonction de corrélation a durée finie [69]. On la

qualifie parfois de corrélation partielle car elle correspond & une part (sur 2) de la corrélation

périodisée yper La fonction d’inter-corrélation périodisée peut en effet s’exprimer (sur

[Aq]’
une période, pour Ag = 0... () — 1) par:

Q—-Ag-1 Q-1
per _1 1

Tik aq T @ q)-Cilg+Aq) q)-Cilg+Aq—Q) (1.37)
N q=0 =Q- Aq

7 [\ "

,-YC(:(;E
ik[Aq] zk[Aqu]
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Le support de vf, ?[ Ag est infini avec une périodicité de durée Ts, soit Q chips. La fonction

]
de corrélation a durée finie et la fonction de corrélation périodique ne coincident que pour

le retard nul: fyf,gde[o] = fyﬁzr[o] — 1.

symboles ) symbole a; g symbole a; ;. ; -
associés au - ) " """"""""" : - -
Codein - I T T T =T T -
Ag . :
. i T support de
Code « k» — [ 11 ] corrélation

Fic. 1.11 — Intervention des fonctions de corrélation paires ou impaires

La superposition d’une composante déphasée de AgTc (trajet secondaire ou décalage de
synchronisation entre deux utilisateurs) par rapport a la composante principale associée au
code “k”, induit de I'interférence pour I'estimation du symbole ay,], dépendante de la mo-
dulation de base. Lorsque 0 < Ag < @ et que 1'on s’intéresse a la composante perturbatrice

({9

provenant des symboles associés au code “4”, celle ci s’exprime par:

dpifm) = ai[m]'%'clg[dAeq] + ai[m+1]-7§;§fi§q7Q] (1.38)

Pour une modulation BPSK, I'interférence s’exprime a partir des fonctions de corrélation

paires et impaires [12]. Pour une modulation QPSK, l'interférence s’exprime & partir des

fonctions de corrélation paires et impaires, sur les voies en phase I et en quadrature (). Pour
Ag=0...Q —1,on a:

7 I)[Aq] = a0+ (aea) (1.39)
z'(,ilznpaire I)[Aq] = %’Clgde[Aq] - ’Yfigde[Aqu] (1.40)
Z(’];Caire Q)[Aq] — ,_Yic]gde[Aq] + (). iclgde[Aq—Q] (1.41)
e @ = R g = 0" s (1.42)
oil (j) représente le nombre complexe imaginaire pur tel que (j)? = —1.

En QPSK, ces fonctions interviennent lorsque la voie interférente expérimente durant la
durée symbole (ou s’effectue la corrélation synchronisée délivrant I’estimation d’un symbole)
une évolution entre deux symboles respectivement sans changement, avec une opposition de

phase, avec une quadrature positive, avec une quadrature négative.
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* Vertus de I’étalement de spectre (sous un canal statique)

Nous évoquons sommairement ici les propriétés a 1’aide des opérations “étalement”,
“désétalement”, “intégration”, illustrée dans le domaine spectral sur la figure 1.10. La ro-

bustesse de I’étalement de spectre sera exprimée plus formellement dans la partie II.

— discrétion: la dsp du signal numérique est étalée dans une bande () fois supérieure a
celle de la modulation de base. Lorsque le facteur d’étalement est important, le rapport
signal a bruit d’entrée SN R;, mesuré dans la bande du chip (ou apres 1/2Nyquist de
réception) peut étre tres faible (et méme négatif en dB) tout en assurant une bonne
détection des symboles apres désétalement et intégration, avec un rapport signal a bruit
SNR,,; confortable en sortie de traitement. On vérifie en effet avec un canal idéal et
un seul utilisateur que le gain de traitement correspond au facteur d’étalement, Q:

2ED

SNRout - Q X SNRln - (TO) (143)

Ainsi la dsp du signal utile peut étre inférieure a (“noyée dans”) celle du bruit ther-
mique en entrée du récepteur, ce qui assure la discrétion de la transmission, néanmoins
robuste (facteur % confortable). La formule (1.43) se déduit en exprimant simplement
le comportement des opérations désétalement-intégration vis a vis du signal utile et du

bruit large-bande:

- comportement vis a vis du signal utile: la puissance de l'utile est restituée apres
désétalement:  (af®(t) x cpect (t)) x cheet " (t) = apel(t)
et intégration: é 222:_01 (ap"(mT's + qT'c)) = appm)

- comportement vis a vis du bruit additif large-bande: la puissance du bruit complexe en
bande de base mesurée dans la bande du chip (QNU-%C) est approximativement divisée

par () apres traitement. En effet la non-corrélation entre bruit et code entraine que

le bruit reste large-bande apres désétalement: — nges(t) = n(t) x cheet *(t)
et l'intégration sur une durée Q.Tc: % 25;01 (Nes(mT's + qTc))

provoque un filtrage passe-bas de bande équivalente de bruit 1/(Q7¢).

Ari . A 1 (2Eb — A (2Eb
On vérifie alors que: SNR;,, = oL = Q‘(No) et que SNRy,; = oL = (%)

avec Eb = $A?Tb en QPSK (Cf annexe 1.1 avec une forme d’onde normalisée).

~ robustesse aux trajets multiples: la portion de signal (a.e}**(t — Aq.T'c)) apportée

par un trajet multiple de retard Aq¢.Tc par rapport au trajet principal se retrouvera,
apres corrélation, atténuée d’un facteur donné par la fonction d’auto-corrélation paire
(ak[m}.a.fy,(f,?m I)[Aq]) ou impaire, et correspondant & la voie I ou @ en QPSK. Ce
facteur changera d’un symbole a l'autre en fonction des configurations de transition
des symboles, en accord avec la figure 1.11 ou ’équation (1.38). On voit ainsi que les
fonctions d’autocorrélation paires et impaires devront étre les plus faibles possibles en

dehors du retard nul afin de limiter I'TES.
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— robustesse aux signaux des autres utilisateurs: en faisant le méme raisonnement

rect
[

que précédemment, la portion de signal (a.el*“*(t — Aq.Tc¢)) apportée par un autre

utilisateur de code “7” avec une transition de symboles décalée de Aq.T'c par rapport a
I’'utilisateur considéré se retouvera atténuée apres corrélation avec le code “k” par un

(paire T)

facteur donné par la fonction d’inter-corrélation paire (ajpm.c.v; ou impaire

[Aq})
et correspondant a la voie I ou ) en QPSK. On voit ainsi que les fonctions d’inter-
corrélation paires et impaires devront étre les plus faibles possible a tous les retards

afin de limiter 'TAM.

— robustesse aux brouilleurs bande-étroite: 'opération de désétalement étale la
puissance du brouilleur bande-étroite dans une bande de largeur 1/T¢ centrée autour
de la fréquence initiale du brouilleur: — i(t) x ¢, *(t)

Ainsi, l'intégration dans une bande 1/(Q7¢) divisera au moins par @) la puissance du

brouilleur par filtrage passe-bas.

Synthese des propriétés désirées pour les codes et perspectives: afin que 'opération
élémentaire de corrélation avec le code désiré soit optimale en réception, les codes devraient
avoir idéalement:

- des fonctions d’inter-corrélation (prenant en compte tous les états de la modulation et
transitions possible: fonctions paires, impaires ...) nulles, quelque-soit le retard Ag,

- des fonctions d’auto-corrélation paires, impaires (...) ayant la forme d’un dirac a temps

discret sur une période symbole.

On peut facilement vérifier algébriquement que la réalisation complete de ces condi-
tions est impossible. Pour sélectionner ou construire des codes [12], on va devoir opérer a
des compromis pour assurer des valeurs d’intercorrélations suffisamment faibles, ou nulle
seulement pour certains retards... Des séquences de code seront alors plus adéquates pour
des problemes de synchronisation, d’autres pour des problemes d’estimation des symboles
connaissant la position des pics. Mais dans tous les cas, I'interférence en sortie du corrélateur
ne se révelera acceptable que lorsque le nombre de codes actifs K est faible par rapport au

facteur d’étalement (), ce qui est tres limitatif en terme d’efficacité spectrale du systeme.

Les premieres séquences utilisées ont été les séquences binaires a longueur maximale [69]
qui présentent une corrélation périodique égale, sur une période symbole, & —1/Q) en dehors
du retard nul, et & 1 au retard nul (Cf figure 1.12). Elles sont simplement générées & partir
d’un registre a décalage rebouclé sur lui méme (représentant un polynome primitif), de taille
m pour une séquence de 2™ —1 chips. Le nombre de chips a 1 est le méme, a un chip pres, que
le nombre de chips a -1. Ces séquences sont tres adéquates en contexte mono-utilisateur...

Elles sont aussi souvent combinées pour construire quelques “paires préférées”, malheu-
reusement en nombre tres réduit... A titre d’exemple, le nombre de paires préférées est
seulement de 2 pour un facteur d’étalement de 511, avec une interférence maximale sur

'inter-corrélation de 0.221, et de 0.064 sur 1’auto-corrélation [19].
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Le concept de codes orthogonaux et de récepteur a simple corrélateur a été beaucoup mis

en avant dans les débuts de ’étalement de spectre et du CDMA. Cependant, on voit qu’avec

de tels récepteurs, les systemes ont une tres mauvaise efficacité spectrale. C’est pourquoi les

stratégies de réception envisagées pour le mode TDD de P'UMTS et étudiées dans les parties

IT et IIT de ce document seront un peu plus complexes. Afin de guider la conception, il est

néanmoins important de garder a l’esprit I'idée de base de corrélation avec les codes, sur

laquelle a été construit le CDMA.

1.4.2 Représentation convolutive du CDMA

* Equivalence des représentations a 1’émission

4 (1)

code périodisé rect
----- LU Cper )

+—>

Etal ement e (¢)

Ts

e (?)
*he,(T) ]

filtre de

mise en forme

11

e (1)

code
a, (1) ' non périodisé eiZtP ()
v T + (D) + ho(T)
S
HEINIRE filtre de
IR mise en forme
+—r

forme d’onde globale g; (T)
pour utilisateur k et capteur (1)

FiGc. 1.13 — Fquivalence des représentations multiplicative et convolutive du CDMA
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L’étalement de spectre par séquence directe peut étre formulé a ’aide d’une convolution
avec le code non-périodisé a durée finie ¢4 (7) plutot que par une multiplication avec le code
Avy T e : rect
périodisé et mis en forme ¢ g,

possibilité de représenter toute la chaine par une cascade de filtres linéaires excitée par un

(). Le grand avantage de cette nouvelle formulation est la

train impulsif de symboles ax(t), comme on le fait traditionnellement en communications
numériques non-CDMA. Ainsi, le code peut etre intégré dans la forme d’onde globale de
mise en forme des symboles et les principes généraux des communications a modulations
numériques linéaires pourront s’appliquer. Le canal de propagation n’apportera qu’un filtrage
supplémentaire au train de symboles émis. La figure 1.13 représente la correspondance. Nous
avons alors besoin d’utiliser les formes impulsives suivantes:

- pour le train de symboles sans mise en forme:

ai(t) =T's. Z k) -0 (t — mT's) (1.44)

m

- pour le code de durée finie T's, dont on définit la réponse impulsionnelle par:

cr(t) = erlg)(r — qTc) (1.45)

Le passage des éléments “chips” a un signal continu se fait par une fonction de mise en
forme élémentaire de réponse impulsionnelle h.(7) vérifiant le premier critere de Nyquist
(Cf 9], [32], [76]) au temps chip, c’est a dire a Iabscence d’interférence inter-chip générée
par le filtrage (b % h.)(7). La fonction de mise en forme globale est donc le résultat de la
convolution continue entre le code et la mise en forme élémentaire gp(7) = (he * ¢)(7). La
seule différence formelle avec une transmission numérique classique est que la fonction de
mise en forme est ici a support fréquentiel tres large-bande comparée a la bande symbole Tis

Le résultat de I’étalement de spectre formulé de maniere convolutive aboutit a:

er(t) = (he *cp x ag)(t)
Q-1
= Ts. Z Z Uk[m)Crg]-Pe(t — mT's — qTc)
m q=0
= Ts. Z Wkl -G (t — mT's) (1.46)

Le résultat formulé a I’équation (1.32) n’était qu’'un cas particulier obtenu pour une mise
en forme rectangulaire de durée T'c¢ pour h.(7). Dans un contexte multi-utilisateur en lien

descendant, le multiplex émis comprenant les signaux de tous les utilisateurs s’écrit:

s(t) =Ts. Z Z akm)-gr(t — mT's) (1.47)

k=1 m
Cette équation exprime de maniere générale ’acces multiple basé, idéalement, sur des
formes d’ondes {g?} orthogonales pour la mise en forme des symboles. Dans le cas particu-

lier du CDMA, chaque forme d’onde utilise tout le plan temps-fréquence disponible (7's x T%)
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au lieu d’étre localisée en temps (avec une largeur temporelle réduite a % en TDMA) ou en

fréquence (avec une longueur fréquentielle réduite a % en FDMA).

* Récepteur élémentaire par filtre adapté au code désiré

Le synoptique simplifié du récepteur élémentaire CDMA (partie droite de la figure 1.10)
comprend les fonctions “désétalement” (multiplication par le code conjugué synchronisé sur
le signal requ) et “intégration” sur une durée symbole (constitution de la variable de décision
pour la détection de chaque symbole). Ce schéma supposait une synchronisation préalable
du code (compensation du retard de propagation et récupération de rythme) et de phase

(récupération de porteuse) relative au trajet principal.

Une autre maniere intéressante de représenter le récepteur élémentaire est maintenant
basée sur les opérations de convolution: le récepteur élémentaire consiste alors a opérer en
réception un filtrage adapté ¢ au code désiré ¢ (apres filtre adapté b & la fonction de mise
en forme au temps chip h, qui limite le traitement & la bande passante du signal transmis)

et a échantillonner la sortie de maniere synchrone au temps symbole dj(t).

di(t) = (ci bl = r)(1) (1.48)
dipm) = di(t) ji=mTs (1.49)
filtre de )
L réception o filtre adapté au code » y
To(t (L km] A
< h (T " el s Lt im
échantillonnage
synchrone

[lustration de la forme des signaux avec un canal idéal et une mise en forme rectangulaire

A2Ts ‘
symboles émis a,(t) 4
v >
Ts
. : | _ A2Ts/Q
wan Cadape @ UML)
‘ A2 Ts/Q?

[
—>

—y :AZDT;

apres f. adapté d(t)

Apres échantillonage dy,,,
synchrone Ts

1

Ts

Fi1Gc. 1.14 — Récepteur élémentaire par filtre adapté au code désiré
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La variable de décision dp, obtenue au temps symbole est identique a celle obtenue
par “désétalement-intégration”; elle correspond au résultat de la corrélation avec le code
désiré ¢y, recalé par rapport au trajet de propagation prédominant (1 corrélation/ Ts). Par
contre, le signal di(t) obtenu avant échantillonnage en sortie du filtre adapté est un signal
large-bande correspondant au résultat de la corrélation a tous les retards intermédiaires de
la durée symbole. Pour un canal mono-trajet et un code ayant de bonnes propriétés d’auto-
corrélation, di(t) présentera des pics de corrélation régulierement espacés du temps symbole.
La largeur de la base du pic dépendra de la fonction de mise en forme et de sa largeur de
bande. Pour 'UMTS, la bande passante (5MHz) est de 'ordre de 1.22/T'c et la largeur de
la base du pic sera alors approximativement 27c.

Un trajet secondaire apportera un nouveau pic de corrélation dans une durée symbole. On
note alors que 2 trajets de propagation correspondant a une différence de retard inférieure au
temps chip verront leurs composantes interférer (dans un méme “cluster”): on parle de trajets
non résolus. Dans ce cas, il sera difficile d’identifier précisément toutes les caractéristiques
(amplitude, phase et retard) des deux trajets, mais cela n’est pas forcément génant (le “mal”
est déja fait) puisqu’au niveau du signal regu, les 2 composantes sont déja regroupées (par la
limitation de bande de I'impulsion de mise en forme & I’émission) en une seule composante

associée a un trajet équivalent incohérent.

Notes:

— le signal obtenu en sortie du filtre adapté peut étre utilisé pour les procédures d’acquisition
de synchronisation et d’estimation de canal, en repérant les amplitudes complexes des pics
prépondérants. Mais la encore, en présence d’autres utilisateurs, les propriétés non idéales de

corrélation des codes dégraderont les estimations...

— pour la poursuite de synchronisation rythme, on se contente généralement de calculer seule-
ment 3 points de corrélation au rythme symbole au lieu de la sortie compléte du filtre adapté:
un point central pour ’estimation du symbole, un point légérement en avance (d’une fraction
de temps chip Tc) et un autre légerement en retard. Une boucle early-late [37], [106] utilise
alors la différence des deux points symétriques pour former un signal d’erreur qui pilote I'as-
servissement du retard.

Néanmoins, compte-tenu du fonctionnement par “burst” tres courts dans le mode TDD de
I'UMTS, on n’aura pas besoin d’utiliser une telle boucle de poursuite du/des retards (mise
a jour au rythme Ts) puisque les retards sont quasi-fixes sur le “slot”. Ils seront estimés
une fois pour toute sur le “slot” (ou moyennés sur plusieurs slots) & partir de la séquence

d’apprentisage, lors de la procédure d’acquisition ou d’estimation de canal.
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1.4.3 Comparaison avec les systemes TDMA et FDMA

La comparaison des systemes TDMA, FDMA et CDMA en termes de capacité et de
facilité de mise en oeuvre a fait couler beaucoup d’encre sans toutefois mettre tout le monde

d’accord... Nous nous contentons ici de rappeler seulement quelques éléments.

Pour une seule cellule

— pour un canal mono-trajet BBAG, les performances en TEB en fonction du rapport
{Eb/Ny} d’un systeme CDMA avec un nombre d’utilisateurs maximal égal au fac-
teur d’étalement (K = @) sont les mémes que celles obtenues avec un multiplexage
TDMA ou FDMA. Ceci est vrai a condition d’utiliser des codes orthogonaux (au sens
algébrique), c’est a dire présentant une inter-corrélation entre deux codes nulle au re-
tard nul, comme c’est le cas avec les codes de Walsh-Hadamard utilisés pour le mode
TDD de PUMTS. Les performances correspondent alors a celles de la modulation
élémentaire de base (Cf Chapitre 2 partie II), QPSK pour le mode TDD de 'UMTS.

— en cas de canal multi-trajets, les formes d’ondes des différents utilisateurs ne seront plus
orthogonales en CDMA et en TDMA, générant alors de I'TAM. Le systeme FDMA ne
souffrira quant a lui pratiquement pas de I'TAM, étant donné que les décalages Doppler
occasionnés par le canal sont extrémement faibles (par rapport a la bande du signal
transmis). Par contre, le systéme FDMA élémentaire (une seule bande est allouée a un
utilisateur) ne bénéficiera pas de I'élargissement de spectre pour limiter I'TES. Ainsi,
lorsque le nombre de communications dans la cellule est faible par rapport a la capa-
cité globale, le systeme CDMA sera beaucoup plus robuste a un canal sélectif qu'un
systeme FDMA. Ce ne sera plus forcément le cas en présence d’un tres grand nombre

d’utilisateurs, proche du nombre maximal permis...

On peut faire un parallele avec la gestion du trafic sur une autoroute tres large: le
systeme FDMA obligerait chaque voiture a conserver sa voie, méme si cette voie est
abimée par endroit et si les voies voisines sont inoccupées. En CDMA, une voiture peut
naviguer dans les différentes voies, ce qui rend le systéme plus robuste aux déformations
ponctuelles de chaussée lorsque le débit routier est faible. En cas de débit important,
ce systeme entraine des risques de collisions et finalement le nombre global d’accidents

ne diminue pas forcément ...
— nous avons déja évoqué une meilleure robustesse du CDMA aux brouilleurs,

— enfin, rappelons que le gros inconvénient du TDMA est la lourdeur du synchronisme
tres fin a établir (par linfrastructure cellulaire) entre les différents mobiles, alors que

la notion de synchronisme est beaucoup moins exigeante en CDMA.
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Pour le systeme cellulaire complet

— c’est dans le contexte multi-cellulaire que le CDMA trouve tout son intérét. On cite [37]
généralement une amélioration de capacité d’un facteur 5 a 8 par rapport aux systemes
classiques, avec pour principale raison la réutilisation de toutes les fréquences dans les
cellules voisines contrairement au systeme FDMA. Comme nous le verrons, les jeux de
codes utilisés seront différents d’une cellule a I'autre. Ainsi, pour un mobile positionné
entre deux cellules, l'interférence intercellulaire (apres filtrage adapté au code) sera
toujours plus faible que celle obtenue dans un systeme FDMA qui travaillerait avec les

meémes fréquences dans les cellules voisines.

— “soft handover”: le passage du mobile d’une cellule a ’autre pourra étre géré sans
interruption simplement par changement de code (entre 2 slots) utilisé par le récepteur.
Ceci est moins contraignant qu’une reconfiguration des synthétiseurs de fréquences de

la partie RF du récepteur, comme dans un syteme FDMA.

— “near far effect”: I'inconvénient majeur que l'on attribue au CDMA est le fait qu’en
sortie du filtre adapté au code désiré, le résidu d’interférence (du & une intercorrélation
non nulle lorsque le canal est & trajets multiples) peut devenir prédominant si la puis-
sance de cet interférent a I’entrée du récepteur est tres supérieure a celle de I'utilisateur
considéré: il y a donc risque d’aveuglement, par exemple, si I’émetteur d’un interférent
est beaucoup plus proche que celui de 'utile. Notons que cette situation ne se pro-
duira pas en lien descendant (situation qui nous intéresse) du moment que la station
de base affecte la méme puissance d’émission a chaque code. Pour le lien montant,
une solution consiste a opérer un controle de puissance de ’émission des différents
mobiles, piloté par la station de base, afin que la puissance recue associée a chaque
code soit identique au niveau de la station de base. Notons également que ce probleme
de “near-far effect” en CDMA n’est pas irréversible et concerne surtout l'utilisation
du récepteur élémentaire. Les sytemes de détection conjointe ou d’annulation d’in-

terférence ne souffrent théoriquement pas de ce probleme.
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1.5 Mode TDD de PUMTS en voie descendante

1.5.1 Introduction

Il ne s’agit pas de décrire exhaustivement le mode TDD de 'UMTS (Cf norme 3GPP [2])
mais seulement les caractéristiques essentielles dont nous aurons besoin. Nous conclurons en

précisant a quelle tache nous allons nous dévouer, et les choix opérés.

L’UMTS se présentera sous deux modes, le mode FDD (Frequency Division Duplex) qui
devrait étre opérationnel d’ici un an ou deux, et le mode TDD (Time Division Duplex) en-
visagé a plus longue échéance. Le mode TDD integre une composante de division temporelle
(découpage en slots) de sorte que les liaisons montantes et descendantes s’effectuent alter-
nativement sur la méme fréquence porteuse. Il devrait étre utilisé pour une gamme variée
de débits utiles et particulierement pour les services asymétriques nécessitant un important
débit dans le sens descendant et un petit débit dans le sens montant, comme pour les services
Internet. Les débits utiles maximum visés sont: 384 kbit/s pour une transmission symétrique
duplex et 2 Mbit/s pour une transmission essentiellement descentante.

Les bandes de fréquence allouées sont réparties sur 35 MHz, de 1920 a 1940 MHz et de
2010 a 2025 MHz. Cela permettra de déployer plusieurs systemes d’acces multiple CDMA
de largeur élémentaire By = 5 M Hz. Ainsi, I’ensemble du systeme TDD-UMTS exploite a
la fois les composantes CDMA, TDMA (gestion émission / réception) et FDMA (extension
a d’autres bandes). Néanmoins, compte-tenu du dimensionnement du systéme, on pourra
considérer seulement la composante CDMA a [’échelle d’un “slot” de communication, grace
a une isolation temporelle par temps de garde de 25 ps entre 2 slots (vis a vis de 1’étalement

temporel du canal) et une isolation de la bande utile par filtrage en téte du récepteur.

1.5.2 Spécification de la couche physique

* Modulation de base et Codes d’étalement

La modulation de base (avant étalement) est la modulation QPSK (Quadrature Phase
Shift Keying). Ainsi, 2 bits d’information sont regroupés (“dibit”) pour former (“mapping”)
un symbole complexe QPSK a 4 états possibles de phase:

Ukfm] = A.exp{jqﬁﬂfrf]}, avec qﬁﬁfrji] € {% + ng; n entier tel que 0 < n < 3}

Les symboles QPSK sont étalés avec un facteur d’étalement de longueur ) = 16 chips.
Le débit chip final (sur chacune des voies en phase et en quadrature) est Dc = 3.84 Mchip/s,
correspondant a un temps chip T'c = 1/Dc¢ = 260 ns. Ainsi, le débit symbole et le temps
symbole sont donnés par: Ds = Dc/Q = 240 ksym/s et Ts = QTc = 4.16 ps.

Le filtre de mise en forme est un filtre 1/2 Nyquist classique en racine de cosinus surélevé
(RRC) [9] relatif au temps chip, avec un facteur de retombé (“roll-off”) r,rr=0.22, ce qui
amene & une largeur de bande de By = (1 +r,s7).7z =5 MHz.
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Pour une cellule donnée, les K codes d’étalement {cyp,, ¢ =0..Q —1, k =1...K} sont a
valeurs complexes proportionnelles a {1, j, —1, —j}, algébriquement indépendants et de plus
algébriquement orthogonaux. En terme de fonction de corrélation, cela signifie que deux

codes “k” et “;” ont une intercorrélation nulle au retard nul:

code per

Vs = Vg g = Ok (1.50)

Ces jeux de codes sont construits a partir d’'un jeu de “codes de canal” {chyy, ¢ =
0...QQ —1} orthogonaux et d'un “code d’embrouillage” {csig, ¢ = 0...QQ —1}. Le code de canal
est basé sur les séquences binaires de Walsh-Hadamard. Ainsi, un code de canal particulier
sera a valeurs binaires réelles (proportionelles a {—1;+1}), choisi dans une famille de 16
séquences orthogonales de Walsh-Hadamard. Le code d’embrouillage, spécifique a chaque
cellule, est constitué de 16 valeurs binaires réelles.

Les valeurs complexes du code final sont obtenues en imposant “une rotation de 7/2 d’un

chip a 'autre” apres multiplication des codes “de canal” et d’embrouillage:

Cklq] — chk[q].cs[q].(j)qH, q = OQ —1

Ainsi, avec un tel code complexe, a la fois les parties réelles R(axy,)) et imaginaires
S(agm)) des symboles a transmettre bénéficieront de la diversité de modulation en phase
(voie I) et en Quadrature (voie Q) de la porteuse. De plus, durant la transmission d’un
symbole, la constellation observée au temps chip du signal relatif & un code ne présente pas
de transition par zéro, ce qui assure de faibles variations d’enveloppe. Ce n’est évidemment
pas le cas lorsqu’on considere le signal résultant de tous les codes qui est émis par la station
de base et qui comporte un grand nombre d’états possibles.

Les codes de Walsh-Hadamard [22] sont répertoriés dans le tableau suivant:
chy =[+1+1+1+14141+1+1+1+14+14+1+1+1+1+17T

chy =[+1+1+1+1+1+1+1+1-1-1-1-1-1-1-1-1]F
chy =[+1+1+14+1-1-1-1-1-1-1-1—-1+1+14+1+1]"
chy =[+1+1+1+1-1-1-1—-14+14+14+14+1—-1-1—-1-1]7
chy =[+1+1—-1-1-1-14+14+14+14+1-1-1—-1—-1+1+1]7
chy =[+1+1—-1-1-1-1+1+1-1-14+14+14+1+1-1-1]F
chg =[+1+1—-1—-14+1+1-1-1-1—-14+1+1—-1—-14+1+1]"
chy =[+14+1—-1—-1+14+1-1-1414+1-1—-14+1+1—-1-1]7
chg =[+1—1—-1+1+1-1-14+14+1-1-14+14+1-1—-1+1]7

chgy=[+1—-1-1+1+1-1-1+41-1+14+1-1-1+41+1-1]"
chig=[+1—-1-1+1—-1+1+1-1-14+1+1—-1+1-1-1+41]"
chyy=[+1—-1—-1+1-1414+1-14+1-1-1+1-1+141-17
[+F1—1+1—-1—-1+41—1+14+1-14+1-1-14+1-1+1
[

[

[

]

]

chyy = ]
+1—1+1—1—1+1—1+1—1+1—1+1—|—1—1+1—1]T

]

]

chyz =
chyy=[H+1-1+1-1+1-14+1-1-1+1-14+1—-1+1-1+17T
chys=[+1-1+1-14+1-14+1-1+1—-1+1-1+1-1+1-17
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On note que les codes de Walsh-Hadamard seuls (sans séquences d’embrouillage) ont de
tres mauvaises propriétés d’auto-corrélation. Les versions cycliques des codes représentent des
fonctions binaires périodiques dont la “fréquence” de base croit avec 'entier “n” intervenant

dans les indices “2n —1”

et “2n”. Ils ne réalisent pas un bon étalement de spectre, avec une
dsp du signal transmis répartie de maniere non-uniforme: le premier code (numéro“0”) ne
réalise aucun étalement et les autres codes ont leur dsp concentrée autour des “fréquences”
des codes et de leurs harmoniques. De tels codes ne sont pas tres adéquats pour la tache
de synchronisation ou pour limiter 'IES en sortie du filtre adapté. De méme les fonctions
d’inter-corrélations au retard non nul peuvent étre trés mauvaises puisque les codes d’indices
2n (pour 0 < n < 8) ne sont que les versions décalées cycliques des codes d’indice 2n — 1.
Par contre, ces codes de Walsh-Hadamard sont optimaux en situation de canal mono-trajet,
rendant alors I'TAM exactement nulle. Ils peuvent de plus étre générés de facon hierarchique,
ce qui présente un intérét en cas de facteur d’étalement variable.

Les séquences d’embrouillage retenues (répertoriées dans la norme) parmi les 2'¢ possibles
permettent d’améliorer les propriétés d’auto-corrélation des codes “de canal” et l'intercor-
rélation entre les différentes cellules. Un exemple de code d’embrouillage répertorié, et que

nous utiliserons dans les simulations, est:

cs = [—1, +1,-1,-1,—-1,+1,—-1,—-1,+1, =1, +1,+1, =1, +1, —1, —1]T
% Structure de la trame
burst 1 976 chips (61 sym) 512 chips 976 chips 96 chips
ou ou ou ou ou
burst 2 1104 chips (69 sym) 256 chips 1104 chips 96 chips
Données 1 midambule Données 2 T. Garde
N 25 us

N\
\ /
1 Time Slot \ / K codes CDMA

667 us
v

Voie descendante . Voie montante
Point de basculement

1 Trame TDD = 15 Time Slot = 10 ms

F1a. 1.15 — Synoptique de la trame TDD-UMTS (canal de données)

La trame TDMA a une durée de 10 ms, divisée en 15 “Time Slot” de 666,7 us. Le “Time
Slot” a ainsi une durée équivalente a 2560 chips. Dans cette durée sont inclus le temps de

garde qui sépare les différents “Time Slot” (“bursts”) ainsi qu’une séquence d’apprentissage
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située au milieu (midambule). La partie principale superpose les différents “bursts” de sym-
boles de données étalés par les différents codes CDMA. La puissance des symboles associés

aux différents codes est identique en “downlink”.

Chaque “Time Slot” est alloué au sens montant ou au sens descendant, de maniere flexible
du moment qu’au moins un “slot” est affecté a chacun des sens. Deux types de burst sont

possibles avec un midambule plus ou moins long au détriment des données utiles (facteur de
surdébit: 2560/1952 ou 2560/2208).

Canaux de controle et de synchronisation:
En utilisant encore le principe de multiplexage par étalement de spectres, d’autres “canaux”
sont superposés en “downlink” et sont utilisés pour le fonctionnement et le controle du réseau
ou encore pour la synchronisation. Le canal de synchronisation (SCH) consiste en ’émission
d’un code spécifique (avec de bonnes propriétés d’auto-corrélation...) de 256 chips durant un
dixieme du “slot”. Cette information non modulée permet au mobile d’acquérir 1’asservis-
sement des fréquences porteuses et horloges ainsi que I'acquisition de la synchronisation du
code et du “slot”. Le résidu d’interférence (aprés corrélation) du & ces canauz auxiliaires ne

sera pas pris en compte dans la modélisation du systeme.

* Souplesse d’acces multiple

Durant chaque “Time Slot” sont superposés jusqu’a 16 bursts au moyen d’un jeu de
codes d’étalement orthogonaux. En fonction du débit utile voulu, plusieurs codes d’un méme
“slot” peuvent étre affectés a un meéme utilisateur, ce que ’on qualifie de situation “multi-
code”. De méme, un utilisateur peut utiliser un ou plusieurs “Time Slot” par trame TDMA.

Par exemple, pour le type de burst “2” et en considérant un débit utile égal a 2/3 du
débit transmis (codage convolutif préalable des données binaires avec un taux de 1/3):
- 1 code, 1 TS: Débit utile = (2) .(2208). ( ! ) . (i) S 2 .3,84.10° = 17.25 kbit/s
167 =~ T

3 2560 16
v M v v QPSK Mchip/s
CCE surtrame CDMA TDMA

- 16 codes, 1 Time Slot: Débit utile = 276 kbit/s

- 1 code, 15 Time Slot : Débit utile = 258.75 kbit /s
- 8 codes, 14 Time Slot: Débit utile = 1932 kbit/s
- 16 codes, 7 Time Slot : Débit utile = 1932 kbit/s

On a ainsi plusieurs possibilités pour allouer un certain débit a un utilisateur, en jouant

sur le nombre de codes/ Time Slot et sur le nombre de Time Slot occupés/ Trame.

Note: au cours des diverses évolutions de la norme, il a été émis la possibilité d’allouer des

facteurs d’étalement différents de 16 (Q = 2, 4, ou 8), méme si par défaut la valeur Q=16 est
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retenue. Dans ces cas annexes, le code de scrambling est toujours de durée 16 mais le code de canal,
associé & la durée d’un symbole peut étre tg5./o = 8, 4, ou 2 fois plus court. Ce schéma n’est plus
tout & fait celui d’un étalement par séquence directe tel que nous I’avons introduit et nécessiterait
de raisonner non plus sur chaque symbole étalé mais sur le groupe de 5./ symboles étalés durant

la durée du code d’embrouillage (16 Tc).

* Performances visées et ordre de grandeur des puissances recues

Les qualités de service requises avec codage préalable (entrelacement, codage bloc Reed
Solomon et codage convolutif ou turbo-codage) sont:
- Parole: TEB < 103,
- Données: TEB < 10°°.

La puissance de bruit thermique intégrée par le filtre de réception (support 5 MHz
et bande équivalente de bruit de 3.84 MHz), tenant compte du facteur de bruit du pré-
amplificateur (typique F Byg = 2dB), est de l'ordre de:

10logm(NDc) = 10[0910(KTO) + FBdB + 10[0910(384MHZ) = —106 dBm

La puissance de signal utile requ P, (associée & un code) en limite de cellule peut étre
inférieure a la puissance de bruit intégrée dans la bande du chip. Pour un rapport (Eb/Ny)
limite (compte tenu du CCE) de l'ordre de 5 dB, la puissance P, a ’entrée du récepteur (en
bande portée) est de l'ordre de -110 dBm, telle qu’en QPSK (Cf (1.43)):

P, 1 _FEb

= SINR;, = =.2.—
NDC Q NO

Le signal utile est extrait du bruit grace au gain de traitement 10log;o(Q)) = 12 dB, une

fois le désétalement et l'intégration réalisés.

* Différences essentielles avec le mode FDD

La plupart des parameétres du systéme sont compatibles avec le mode FDD (By, T,
durée “slot”, durée trame, modulation de base, ...) mais le mode FDD:
- opére en continu (pas de temps de garde) sur deux fréquences porteuses différentes pour
les liens montant et descendant,
- utilise des facteurs d’étalement qui peuvent étre beaucoup plus longs (jusqu’a 256) et
variables d’un code a l’autre. De plus, le code d’embrouillage est tres long et s’étend sur
toute la trame (10 ms) avant détre répété. On est ainsi davantage dans la philosophie de
I’étalement de spectre initial basé sur des séquences pseudo-aléatoires.
L’avantage de codes courts (mode TDD) se répétant identiquement d’un symbole a
lautre est de permettre des traitements utilisant la connaissance de tous les codes actifs

pour détecter les symboles associés a un code donné. Ces traitements prennent le nom
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de “détection conjointe” ou “détection multi-utilisateur”: ils permettent de lutter effica-
cement contre 'TAM, alors que cette interférence apparait comme un bruit inéluctable dans
le récepteur élémentaire. Ainsi, le mode TDD est attendu pour pouvoir supporter les services

a haut débit, nécessitant une superposition d’'un nombre important de codes actifs.

1.5.3 Architecture et différentes taches du récepteur

% Architectures de mise en oeuvre numériques ...

Tous les traitements de réception peuvent étre effectués en bande de base, comme rappelé
au paragraphe 1.3.2. En terme de mise en oeuvre, les traitements seront de nature numérique
et la numérisation pourra étre réalisée en Fréquence Intermédiaire (autour de 10 MHz par
exemple, de sorte que le signal en FI soit toujours de type bande étroite, F'I >> By/2), ou
en bande de base en opérant la numérisation en parallele sur les 2 voies [/Q.

Les échantillons traités en bande de base auront généralement un pas d’échantillonnage
égal & un diviseur de T'c. Le rythme T'¢/2 permet de respecter le théoreme d’échantillonage

mais on a parfois intérét (Cf partie III) & utiliser un rythme plus rapide.

Les (ou I') oscillateurs permettant de procéder au retour en bande de base et a la
numérisation peuvent étre libres (non asservis), du moment que le théoreme d’échantillonnage
est respecté. Les évolutions systématiques vers le “tout-numérique” tendent vers cette ar-
chitecture. Néanmoins, pour éviter ou faciliter les opérations numériques d’interpollation,
on préfere encore souvent les solutions hybrides ou des traitements numériques pilotent 1’os-
cillateur d’échantillonnage (VCXO ou NCO+DAC) pour corriger les décalages statiques de
fréquence entre émission et réception (bon rythme d’échantillonnage). De méme, le décalage
statique de fréquence porteuse entre les oscillateurs émission et réception peut étre préalable-
ment corrigé (VCO) afin que les corrections numériques, couteuses en puissance de calcul,
portent surtout sur les variations fines de phase relatives aux différents trajets (Doppler) ou
au bruit de phase des oscillateurs [74].

On comprend qu’avec un canal a trajets multiples, on devra procéder a des traitements
prenant en compte ’ensemble des parametres {p;, ¢;, 7, i = 1...L;} issus de I'estimation de
canal; on ne pourra pas se contenter de 1’asservissement analogique de la phase de 2 oscil-
lateurs, associé aux notions de récupération de porteuse et d’horloge, qui ne permettraient
d’étre cohérent qu’au trajet principal par exemple. Les corrections de phase réalisées en
bande de base utiliseront des multiplieurs complexes (“derotator”) et les corrections d’ins-

tant d’échantillonnage nécessiteront une interpollation, ou un sur-échantillonnage en entrée.

La maniere de “numériser” constitue un choix technologique important. Nous y revien-
drons partiellement dans la partie III réservée aux structures de réalisation. Par contre dans
la partie I a venir, réservée aux structures théoriques, nous raisonnerons sur les signaux en

bande de base a temps continu, indépendamment de la numérisation.
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* Synoptique de la réception sur le terminal mobile

Communication « downlink »

Cc Symboles QPSK —3 étalement midambule Station de Base
o Utilisateur 1 code 1 u
d  Symboles QPSK —3 ¢talement .t | transposition 1/Q filtre
a Utilisateur 2 code 2 sur porteuse émission
Symboles QPSK étalement
g Utilisateur K :t
e code K @
¢
c traitements multi-capteur, —
Symbo]es «— multl-utlllsateur / transp()Sltlon I/Q [ ﬁltre
Y QPSK  <— / en bande de base réception
d Utlisateur | ---> lutte contre le canal:
a trajets multiples, doppler, bruit. @ \(
g — ? Teal ? & transposition I/Q || filtre
r;’ntement TiETer en bande de base réception
préambules canal de synchro
estimation acquisition code, » T,
de canal f. porteuse, rythme > [ # f, Ts'# Ts

FiGc. 1.16 — Synoptique de la communication TDD-UMTS en lien descendant

Le synoptique général de la liaison descendante, avec les différentes étapes de traitement
en réception, est représenté en figure 1.16. Dans ce document, nous nous intéresserons essen-
tiellement aux algorithmes de détection des symboles en bande de base a partir du “canal” de
données, en considérant les opérations préalables (connection, connaissance des divers codes,
synchronisation initiale, estimation de canal) déja réalisées.

Situons seulement le déroulement et I’enjeu de ces opérations préalables.

% Acquisition de synchronisation et Estimation de canal

— Acquisition de synchronisation “grossiere” a partir du “canal dédié”:
- permet de connaitre les codes de canal actifs ainsi que le code d’embrouillage spécifique
a la cellule,
- permet de repérer par corrélation le début du “slot” (relatif au premier trajet prépondérant)
avec une précision inférieure au temps chip. On pourra également en déduire la position
grossiere du midambule, utile pour initier I’estimation de canal,
- les corrections statiques de fréquences (porteuse, horloge) peuvent étre mises a jour

a partir de cette phase d’acquisition.
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— Estimation de canal a partir du midambule: le traitement du midambule pourra
permettre d’affiner si nécessaire la position du trajet principal par rapport a la référence
délivrée a partir du canal de synchronisation, et d’estimer la position des autres trajets
ainsi que les amplitudes complexes associées. L’objet de ’estimation de canal est donc
complémentaire de celui de 'acquisition, qui ne réalisait qu’un premier repérage en
présence d’'une TAM non négligeable (due aux “canaux de données”). Les échantillons
de la premiére moitié du “slot” (ou de tout le “slot”) devront étre mémorisés, afin d’étre
traités apres exploitation du midambule. Une fois le canal estimé, il faudra soustraire

I'interférence apportée par le midambule sur les échantillons adjacents.

1.5.4 Nos choix pour traiter la détection des symboles

* Méthodes “symbole par symbole” contre méthodes “bloc”

De maniere générale, les algorithmes de réception pour estimer puis détecter les symboles

émis durant le slot peuvent procéder en bloc ou de maniere séquentielle, symbole par symbole:

— Méthodes blocs: chaque symbole est estimé a partir d'un traitement de tous les échantil-
lons recus dans le “slot” et préalablement mémorisés. Les articles [49], [54] font la
description de ces méthodes dans le cadre de blocs CDMA, 'article [52] pour des

situations plus classiques non-CDMA mono-utilisateur.

— Méthodes “symbole par symbole” ou “en ligne”: chaque symbole est estimé séquentiel-
lement par traitement de portions successives des échantillons du “slot”. Hormis pour

le traitement du midambule, ces méthodes ne nécessitent pas de mémoriser tout le slot.

Dans le cadre de la norme UMTS [42], la proposition TD/CDMA a été soutenue en pré-
supposant initialement une méthode linéaire bloc BLE (Block Linear Equalizer) en réception.
Dans ces méthodes BLE, la dimension du systeme a “inverser”, et ainsi la complexité, est
relative a la dimension du bloc. La complexité provient alors du traitement a appliquer
a tous les échantillons du “slot” pour I'estimation de chaque symbole, et d’autre part de
l'opération préalable d’obtention des coefficients (dépendant du canal, des codes ...) utilisé
dans ce traitement. Les “supporters” du TD-CDMA avaient alors avancé (Siemens en 97 et
Motorola en 98 [72]) que la complexité pouvait étre extrémement réduite (pour la tache de
calcul des coefficients seulement) sans perte de performances, en utilisant la convergence de
la décomposition de Cholesky pour “inverser le systeme”. En prenant du recul, on aurait
pu aussi a partir de cette constatation, précher pour les traitements en ligne puisque cette
convergence tres rapide signifiait que le jeu de coefficients utilisés pour estimer un symbole
ne varie quasiment pas (avec un canal statique) d’un symbole a l'autre;

D’autre part, il est clair que la profondeur minimale nécessaire pour “inverser” le systeme
(ou réduire 'effet du canal) dépend de I’étalement temporel du canal et non de la taille du
bloc, d’autant qu’une inversion exacte peut-étre obtenue avec un égaliseur de profondeur

finie [96]. Ainsi, les méthodes beaucoup moins complexes opérant symbole par symbole [61],
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[107], [96] ont généralement des performances similaires aux méthodes blocs, du moment que
la profondeur des détecteurs est suffisamment large, relativement a la profondeur du canal.
La these d’Yvan Pigeonnat [72] a confirmé ce point par des simulations comparant traite-
ments linéaires en ligne ou par bloc (critere MMSE), pour des canaux et parametres typiques

du mode TDD de P'UMTS; [72] fait également le lien entre traitement linéaire bloc et en ligne.

Pour les raisons évoquées, nous ne considérerons dans ce travail uniquement que les trai-

tements opérant “symbole par symbole”.

* Structures de réception [inéaires multi-utilisateur multi-capteur

Le canal de propagation radio-mobile engendre deux phénomenes indésirables par rap-
port a la situation idéale d’un canal mono-trajet invariant dans le temps: des évanouissements
de la puissance recue au cours du temps ou “fading”, et de I'interférence. Pour un nombre
de capteurs donné, différentes structures adéquates de réception peuvent tirer similaire-
ment profit de la diversité spatiale pour limiter I'effet de fading, mais avec généralement un
comportement différent vis a vis de 'interférence. Nous avons choisi de nous focaliser essen-
tiellement sur les structures linéaires de réception opérant symbole par symbole. Il est bien
connu que ces structures ne sont pas les meilleures pour réduire ’effet de l'interférence, et
qu’elles sont surpassées par les structures non linéaires opérant par décisions et soustraction
d’interférence [27] [65] (ou encore par le récepteur & maximum de vraisemblance [103] mais
dont la complexité est démesurée). Néanmoins, outre 'avantage d’une analyse analytique
simple (...), les structures de réalisation (en partie III) linéaires a Réponses Impulsionnelle

Finie sont bien adéquates dans le contexte de cette étude car:

— I’étalement de spectre et le multi-capteur apportent suffisamment de degrés de libertés
pour permettre des solutions linéaires exactes a durée finie, contrairement au contexte
synchrone de base (1 capteur non CDMA). On évite ainsi les problemes d’instabilité liés
aux structures RII (linéaires ou non-linéaires). De plus la soustraction d’interférence
nécessite de décider les symboles associés a tous les codes actifs (au lieu des codes

désirés seulement), avec des bancs de filtres “avant” et “arriere” a forte complexité.

— a postériori, les simulations avec les canaux typiques de la norme ont montré des per-
formances théoriques potentielles tres satisfaisantes vis a vis de 'interférence (situation
“sans fading”, partie IT) pour le récepteur linéaire MMSE avec 2 capteurs, a moins de
2 dB des performances obtenues avec un canal idéal (en SINR, pour un ﬁ—’; < 16dB et

un nombre maximal d’interférents).

— la supériorité des traitements a soustraction d’interférence apparait surtout lorsque les

puissances recues des divers utilisateurs sont disparates, ce qui n’est pas le cas ici.

Le probleme étant maintenant bien posé en terme de contexte, d’hypotheses principales et

de choix d’étude, nous allons dans la partie IT aborder les structures théoriques de réception.
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Chapitre 1

Représentation multi-dimensionnelle

de la transmission

La partie II est consacrée aux récepteurs “théoriques” (chapitre 2) dérivées a partir de
la représentation large-bande en fréquence du CDMA (chapitre 1), et aux performances de
ces récepteurs sous les modeles de canaux de la norme (chapitre 3). Elle permettra ainsi de
mesurer 'intéret du multi-capteur et de la détection conjointe, dans des situations de canaux
sélectifs et non-sélectifs. Nous avons choisi d’exprimer initialement les solutions linéaires sans
contrainte de réalisation, avec des réponses impulsionnelle qui peuvent étre non-causales ou

a duréee infinie; c’est ce que nous entendons par “théorique”.

Dans ce premier chapitre de la partie II, nous commencons par faire une rapide synthese
des équations et hypotheses de la transmission, en accord avec ce qui a été développé dans la
partie I. Nous présentons ensuite le mode de représentation du CDMA, appelé représentation
large-bande en fréquence, que nous avons proposé dans [86] et qui permet d’interpréter le
CDMA comme une modulation multi-porteuse particuliere. Cette représentation permettra
de dériver les structures théoriques de réception en fréquence, en prenant en compte de
maniere simple et naturelle les canaux sélectifs, au lieu de négliger 'interférence au retard
non nul. Elle pourrait aussi étre utilisée lorsque certains parametres (canal, codes, rythme)

ont besoin d’étre estimés.

Note: la version en Z de la représentation large-bande, utile pour définir I'existence des solu-
tions & durée finie est décrite en annexe III.1. Cette annexe présente également la représentation
polyphase du CDMA, utile dans la partie III de la theése réservée aux structures de réalisation, et

fait le lien entre les matrices de transfert en Z des deux représentations.
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Emission Canaux @

”)
) = N ORI

K

Fic. 1.1 — Modéle en bande de base de la transmission

(o

1.1 Synthese des équations et des hypotheses

de la transmission multi-utilisateur multi-capteur

Soit 7()(t) la représentation en bande de base et & temps continu du signal recu sur I’élément
(1) de Pantenne multi-capteur, observé sur la durée d’un demi-slot (ou d’un slot apreés ex-

traction du midambule et de ces effets):

K
rO) =Ts. 3D axmay (t = mTs) +n (1) (1.1)

k=1 m
ol
~ Q) sont les symboles QPSK émis par la k-eme source aux temps symboles mT's. Ils
sont supposés stationnaires, centrés, décorrélés temporellement et d’un utilisateur a

'autre, de variance A? (ou dsp A?T's):
E{appm} =05 E{akim)- 4} = A*Okjiu;

- n(l)(t) est un bruit additif complexe, Gaussien, spatio-temporellement blanc (dsp bi-

latérale 2/Ny), non corrélé avec les symboles.

- g,(cl) (1) = (cx * he x hW)(7) est la forme d’onde large-bande globale du k-éme

utilisateur. Elle résulte de la convolution entre les réponses impulsionnelles du code
d’étalement numéro k défini en (I.1.45), du filtre 1/2 Nyquist de mise en forme au

temps chip T'c, et du canal. Par défaut, nous supposons un seul code par utilisateur.

Nous rappelons le cadre de communication multi-utilisateur en lien descendant dans
lequel nous nous placons:
- un nombre de codes (ou d’utilisateurs) K inférieur ou égal au facteur d ’étalement Q;
- les K codes actifs (choisis parmi un jeu de ) codes orthogonaux associés a la cellule)
{ckg)s g=0..—1} sont supposés connus a la réception;
- “downlink”: les signaux de tous les utilisateurs ont la méme puissance et traversent le méme

canal de propagation A jusqu’a I’élément (1) de 'antenne de réception;
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- le canal est supposé linéaire, invariant sur la durée d’observation (1 slot), avec un étalement
temporel limité a W symboles. Il peut étre qualifié de déterministe en tant que réalisation
particuliere sur un slot d’une grandeur aléatoire. Les structures théoriques qui vont étre
dérivées ne nécessitent pas d’hypothese supplémentaire sur le canal, méme si nous avons
vu que ce dernier était généralement simplement paramétré par les amplitudes complexes
al et les retards 7; des L; trajets de propagation, comme défini en (1.1.27). On a alors
7, < Ws.Ts,Vie{1,..,L}.

On note que g,(f)(r) est causal, & durée pratiquement inférieure ou égale & Wy + 1 symboles;
- deux slots de symboles sont isolés par un temps de garde supérieur a W.T's;

- on suppose la synchronisation rythme et I'estimation de canal réalisées parfaitement;

- le code qui nous intéresse (code “désiré” ou “utile”) est par convention le numéro 1.

L’énergie moyenne par bit sur ’ensemble des capteurs en entrée du récepteur, pour le
711 (0]
Ts

code désiré, s’exprime a partir de ’autocorrélation au retard nul,
de I' “utile” g (7) (Cf Pannexe L.1):

1
E, = Z.Asz.fyn[O] (1.2)

, de la forme d’onde

Remarque: Nous avons vu a la section 1.3.3 partie I que I’hypothese d’invariance du canal sur
la durée du slot (ou 1/2 slot) n’était pas tout & fait valide & vitesse élevée en environnement

“vehicular”. Nous reviendrons sur ce cas avec les structures adaptatives au chapitre 3 partie III.

1.2 Représentation large-bande en fréquence du CDMA:

transmission multi-porteuse

L’appellation “représentation large-bande du CDMA” désigne le formalisme vectoriel que

j’al introduit pour représenter le systeme:

— ce formalisme est dépendant de la fréquence, pour prendre en compte simplement la

sélectivité du canal, qui est souvent négligée en CDMA,

— de plus, il integre naturellement la tres forte cyclo-stationnarité du signal CDMA, qui

se traduit par une redondance d’information entre les composantes espacées de Tis

Commencons par mettre en évidence cette redondance en fréquence, avant d’introduire

le formalisme algébrique de représentation.

Diversité de fréquence du CDMA

Partons de la formulation a temps continu du signal recu. Le résultat d’une observation
sur la durée du slot peut étre analysé en fréquence a 'aide de la Transformée de Fourier
(TF). Les signaux exprimant les sources impulsives de symboles a;(t) et le bruit n()(t)

sont ici considérés comme déterministes, en tant que réalisations particulieres sur un slot de
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variables aléatoires. Dans le cas aléatoire, on se contenterait (au second-ordre) de considérer

les fonctions d’autocorrélations cycliques [15] du signal re¢u. La TF de 1’équation (1.1) donne:

K
PO = Y i) +a0(f,) (1.3)
k=1
avee PO(F) = an(f,).0(f.,) (1.4)

ou par convention:

-f, désigne une fréquence quelconque alors que f désignera une fréquence de la bande

__1.
2T's?

fréquence f et un unique coefficient entier relatif ¢ tel que: f, = f + 7,

- la Transformée de Fourier continue d’une fonction h a temps continu ou discret (alors ob-

symbole, toujours comprise entre [ —l—%Ts[ Ainsi, quelque-soit f,, il existe une unique

tenue par la TZ) est notée h(.).

La largeur de la bande de transmission, définie par le support de g,(f)(fw) est limitée a la
bande du filtre 1/2 Nyquist, soit Qr.% ol (), est la partie entiere de (1+7,77).Q), traduisant
ainsi ’exces de bande du filtre.

Avec les parametres de 'UMTS (Q =16 et 7,5 = 0.22), (), est impair et vaut 19. Les

. bandes symboles de largeur -~ qui composent la large-bande sont ainsi centrées aux
g Ts g
fréquences f,, = —Q}f, <oy 0, ..., 2 avec la définition de Q, s telle que Q, = 2Q,/ + 1.

Note: Compte tenu de I'atténuation du 1/2Nyquist, on néglige ainsi les portions non inclues
dans ces ), bandes. Si on ne voulait perdre aucune information, il suffirait de prendre @), = 20 au

lieu de @, = 19 et choisir une plage pour f égale & |[0; —i—%[ au lieu de [—2—%5; +ﬁ[

En raison du caractere “échantillonné” (Cf équation (I. 1.44)) de a(t) au rythme symbole
(ou plus généralement de la cyclo-stationnarité des signaux de communications numériques
[64], [76], [15]), ax(f,) est périodique de période 7

ak(f):ak(ﬂ%), Vg eZ (1.5)

L’expression (1.4) s’écrit alors sur la large-bande utile: Vg = —Q, 2, ..., +@Qr/2:

O+ ) = 00U+ ) ) (1.6)

L’équation (1.6) exprime la diversité de fréquence d’ordre (), du systeéme a étalement
de spectre: pour un utilisateur “£k”, le méme message binaire complexe ay[,, m =
1...M, de transformée de Fourier d,(f) sur toute la bande symbole, est transmis dans @),

bandes symboles différentes.
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La figure 1.3 schématise cette redondance, avec une information source a la fréquence
f de la bande symbole qui se retrouve portée par la forme d’onde a toutes les fréquences
relatives a f dans les bandes symboles juxtaposées.

Avec un faible “roll-off”, les portions en dehors de la bande chip de largeur ic, sont,

T
atténuées et on parle généralement de diversité d’ordre @), relative a la structuration tempo-

relle des codes, cadencée au temps chip.

On peut de maniere équivalente mettre en avant la diversité de fréquence en évoquant
le concept de modulation multi-porteuse puisqu’en utilisant la périodicité de a,(f) et la
forme impulsive du code ¢ (7) (Cf équation (1.1.45)), le signal du k-eéme utilisateur avant

filtrage par le 1/2Nyquist et le canal, s’exprime en fréquence par:

e (fu) = (&7 % a*)(fo) (1.7)
avec:
+9-1
n
Cper k(fw) = Z Z ék(%)é(fw — % — E) (1.8)
n q:_%

et A’ (fu) = ar(fu)-sine(rTsfy,)

A la différence de 'OFDM, pour 1 utilisateur donné, les sous-porteuses sont modulées
par la méme information (symboles QPSK), comme schématisé sur la figure 1.2. Ces sous-
porteuses sont espacées de Ls et ont des amplitudes complexes ¢ () données par la TFD
des () chips du code. Les messages des différents utilisateurs pourront étre facilement séparés
a la réception, du moins avec un canal idéal, grace aux propriétés d’orthogonalité (ou seule-
ment d’indépendance linéaire) des codes, qui s’expriment en fréquence par des jeux de @

sous-porteuses algébriquement orthogonaux (ou seulement indépendants).

! Représentation multi-porteuse (1 utilisateur)
(partic réelle) djp < (£) Cper i (1 .
imp (4 r (¢t
ey BRR. Ny vy L
Cperk

code périodisé

£, t1

dsp de {a;/*" (1)}

Fi1G. 1.2 — Représentation “multi-porteuse” du CDMA (1 utilisateur, 1 capteur)
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Remarque: Péquation (1.7) s’établit plus naturellement en utilisant la représentation muliplica-
tive de I'étalement de spectre (section 1.4 partie I): ex(t) résulte de la multiplication du train de
symboles a;°“*(t) (mis en forme avec une impulsion rectangulaire de durée T's) par la forme impul-
sive 7 (t) =, Z?:_ol Crlq)-0(t —nT's —qTc) du code périodisé & la période T's. L’écriture du code
périodisé sous forme de série de Fourier améne ainsi directement a la représentation multi-porteuses,

avec:
“+00
1

_ ~ 0 4 j2m Lt
W) = o Y enlg)-e T

olt la périodicité de 7 pour é(f,) ameéne & (1. 8) avec:
~ _'2 iq
er(5) = eh(fu) =g =l +nft) = Ty cxge”79

Représentation large-bande du CDMA et matrice de transfert G(f)

Nous venons de voir que les propriétés de cyclostationnarités impliquent une redondance
entre les composantes espacées de =- des signaux CDMA.

Pour cette raison, I'analyse des tra1ternents linéaires de réception pour une fréquence
quelconque f,, de la large-bande fera intervenir simultanément les composantes a la fréquence
fu des formes d’ondes des divers utilisateurs, mais aussi les composantes aux fréquences
espacées des multiples de = par rapport a f,.

Aussi, nous proposons de rassembler dans un méme vecteur de taille (Q,, dépendant de
la fréquence f € [—2—%,5;+2LT8[ de la bande symbole, toutes les composantes large-bande

associées. Pour la forme d’onde LE],EZ) de I'utilisateur “£” et du capteur “/”, on a:

Qr/? Qr/Q +

NOIF —
Ts ) I (f Ts Ts

3 =" -

Pour I'ensemble des K utilisateurs, on forme la matrice g(l)(f) de dimension @, x K,

contenant les formes d’ondes large-bande relatives a f dans les différentes bandes symboles:

>

GO =[390), - 5]

Cette matrice joue le role d’'une matrice de transfert des K sources vers les (), bandes,
pour une fréquence f donnée de la bande symbole. Le mode de représentation large-bande

est schématisé sur la figure 1.3.

Les @), composantes du signal re¢u a la fréquence f dans les différentes bandes (équation

(1.6)) s’expriment ainsi de maniere vectorielle par:

() =GU() alf) + a2 (f) (1.9)

O = PO = 5520, 0t + ST, a0(f) = O(F = 52), a0 (F + )

alors que a(f) = [a1(f), ..., &K(f)] est un vecteur “bande symbole” pour les K utilisateurs.
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On peut faire une analogie avec la séparation de sources a partir de la réception sur un
réseau de (), capteurs (au lieu de @), bandes de fréquence). En traitement d’antennes [62, 13],
chacun des @, capteurs recoit un mélange des K sources mais les sources arrivent sous des
vecteurs directionnels (spatiaux) différents. En CDMA, chacune des @), bandes symboles de

réception contient un mélange des K sources (chaque bande contenant toute 'information

pour une source donnée) mais les sources arrivent sous des “vecteurs fréquentiels” différents,

imposés par les codes et le canal.

forme d’onde large-bande " (f,,) signal CDMA
1 - q
I, gl () O qDZq ,
RO +-) =800+ ) au)

Ts Ts
| fu
1 >

T
Représentation large-bande en fréquence

(1 utilisateur, 1 capteur)

Information source TN B

! (¢

(symboles QPSK) 1 YN
ala fréquence f P , g, (f)_[l 0
de la bande symbole 1 ;requence J R0

[J bande

0fr symbole Qr composantes
01 10 Iargg-ban‘de
S0 821, 218 relatives a f
K utilisateurs
L.Q xK
L capteurs
a(f) — ®— O, bandes symboles,
K utilisateurs  a,(f) —» QO? Y sur
a.(f) —* t:: L capteurs

Fi1Gc. 1.3 — Représentation large-bande en fréquence du CDMA

Nous avons surtout insisté sur le mode de représentation du CDMA. Pour avoir une
représentation algébrique complete intégrant I'aspect multi-capteur, par défaut, nous juxta-

poserons en colonne les entités (vecteurs ou matrices) associées aux différents capteurs de

réception dans une seule entité. Ainsi, nous obtenons:
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i(f) = G(f) alf) +alf) (1.10)
G (f) il (f)
avec G(f) = et  A(f)=
G (f) " (f)

C’est a partir de ce formalisme de représentation large-bande et de cette matrice G(f)

que les solutions et calculs de performances théoriques seront établies dans le chapitre 2.

Nous retrouvons des “hypothéses courantes” en traitement d’antennes:
- le bruit est non corrélé d’une bande a ’autre et d’un capteur a 'autre:
o EA(f) 2" (F)} = 2No. L,
- la décorrélation entre les sources entraine que:
no-Blalf) a" (f)} = (A°T's).L,

ol L. désigne la matrice identité de dimension K x K.

Cas particulier du lien descendant

Dans le cas du lien descendant, le canal de propagation est commun a tous les codes. La
matrice de transfert large-bande peut alors se décomposer en une part propre au code, et

une part propre au canal. Une maniere de faire la décomposition est:

G(f) = Hy(f)-Cu(f) (1.11)

ot C,(f) est une matrice de méme structure que G(f) mais contenant seulement la
contribution des codes convolués avec le RRC. Cette matrice, de taille (), X K est de rang
ligne plein K, Vf € [— 2Ts’ +2Ts[ en raison de 'indépendance linéaire des codes,

Hy(f) rassemble en colonnes L matrices diagonales contenant la fonction de transfert du
canal large-bande, pour chaque capteur:

HyV(f) O -2y o
0 0
2 (1) 0 o O 4 %)

Note: Cette décomposition sera suffisante pour discuter au chapitre 2 de ’existence des solutions
pour les récepteurs “théoriques”, & partir de la fonction de transfert du canal de propagation
ﬁ(l)( fw)- Notons cependant qu’elle masque la périodicité en fréquence des codes, de période ﬁ,

contrairement & la décomposition proposée en B) de I’Annexe III.1 avec un formalisme en Z.



Chapitre 2

Réception théorique spatio-temporelle
en CDMA

Nous allons dans ce chapitre nous intéresser essentiellement aux structures théoriques
linéaires de réception opérant symbole par symbole. Les récepteurs optimaux a Maximum
de Vraisemblance, souffrant d’une complexité exponentielle avec le nombre d’utilisateurs et
la profondeur du canal, seront seulement évoqués en guise d’introduction. Nous étudierons
par contre en détail (section 2.1) la téte de réception de ce récepteur, constituée d’'un banc
de filtre adapté (BFA), car elle apparait dans la plupart des récepteurs théoriques et en
particulier dans les détecteurs linéaires “optimisés” que nous étudierons en section 2.2.

Les récepteurs Non Linéaires utilisant les décisions (Decision Feedback Equalizer [26] [27]
[65] [45]) présentent généralement I’avantage de moins amplifier le bruit que les structures
linéaires, en opérant par “soustraction d’interférence” et non par “déconvolution”. Nous ne
les avons pas abordés car ils présentent surtout un intéret lorsque les puissances des divers
utilisateurs sont tres disparates ou lorsqu’il y a nécessité de générer un “traitement a durée

infinie” (facilité par le coté récursif), ce qui n’est pas le cas dans le contexte étudié.

Notre contribution principale dans ce chapitre est la formulation des solutions en fréquence
a partir de la représentation large-bande, et leurs interprétations. Le formalisme fréquentiel
nous permet de prendre en compte de maniere simple et naturelle les canaux sélectifs
(étalement du canal supérieur a la durée symbole) alors que la plupart des auteurs utilisent
des formulations temporelles (de type polyphase sur 1 durée symbole) qui négligent 'in-
terférence aux retards non nuls. Nous obtenons ainsi des solutions en fréquence au probleme
canal sélectif / multi-utilisateur / multi-capteur qui généralisent les solutions exprimées dans
la littérature. Elles ne seront pas directement utilisables car elles correspondent a des ex-
pressions a temps continu sans contrainte de durée finie ni de causalité. Elles ont néanmoins
I’avantage d’exprimer simplement les formes des solutions et les performances limites
théoriques. De plus, les idées essentielles dégagées permettront un bon éclairage pour les
structures réalisables étudiées dans la partie III. Nous commencons par décrire la téte de

réception par BFA avant de revenir a la formulation plus générale des structures linéaires.

61
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2.1 Téte de réception a statistique suffisante:

banc de filtres adaptés et échantillonnage synchrone

2.1.1 Récepteur optimal au sens du Maximum de Vraisemblance:

BFA + Traitement numérique non linéaire

0 ()
Vi fm] - Séquence
T_. BFA > Traitement [ desymboles
) (t) 777777 »fj:,,,),}i{'f',],,,,,, Numérique utilisateur 1,
L Banc de f:lltres MV utilisateur K
adaptés o Yk my
""" T s' (Connaissance canal, codes)

Fi1c. 2.1 — Synoptique du récepteur a Maximum de Vraisemblance

S. Verdu [103] est le pionnier universellement reconnu en contexte “multi-utilisateur”,
pour ’étude au début des années 1980 du récepteur a Maximum de Vraisemblance (MV)
et de ces performances [102] sous un Canal a Bruit Blanc Additif Gaussien. Citons aussi le
travail de W. Van Etten [99] qui, dés 1976, généralisait au cas d’interférence multi-canaux
les travaux précurseurs de G.D. Forney [33] et G. Ungerboek [98] consacrés au récepteur MV

mono-utilisateur.

Ce récepeur MV, quasiment optimal en terme de TEB [103] et prenant ses décisions par
séquences, sort du cadre de notre étude. L’objet de ce paragraphe est seulement de rappeler
comment le récepteur MV optimal peut se décomposer en une téte de réception analogique,
suivie d’un traitement numérique (Non Linéaire) au temps symbole, comme schématisé figure
2.1. Dans la suite de la section 2.1, nous nous focaliserons sur la description détaillée de la
tete de réception et de ces propriétés. Le “traitement numérique optimal” est explicité dans
les références citées; nous nous contentons ici d’évoquer sommairement son principe, un peu

plus détaillé en annexe II.1.

Statistique suffisante en sortie du BFA

La téte de réception applique a I’ensemble des signaux regus sur chaque capteur un banc
de filtres a temps continu g,(cl)H, k = 1..K adaptés a chacune des formes d’ondes globales,
avant un échantillonnage synchrone au temps symbole. Nous utilisons ’abbréviation BFA
(Banc de Filtres Adaptés) pour désigner cette téte de réception qui permet de transformer

les L signaux continus ") (¢) en K séquences paralleles de signaux discrets Yoo

L
H
yk[m] = E :(g](gl) * r(l))(t)\t:st (21)
=1
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Les K sorties de ce banc, échantillonnées de maniere synchrone au temps symbole,
constituent un résumé exhaustif [99, 103] du signal recu r)(¢). Ainsi, la connaissance de
Yie > k=1.K,m = 1..M, est suffisante pour connaitre la fonction de vraisemblance du
signal recu et ainsi pour réaliser le traitement minimisant la probabilité d’erreur. Pour le
traitement d’un slot, le nombre d’échantillons considéré M, = M + entier{2Ws/Q} est
légerement supérieur au nombre effectif de symboles a cause de I’étalement temporel du
canal et du filtrage adapté. On note que le théoreme d’échantillonnage n’est pas respecté
pour cette suite d’échantillons, mais ce n’est pas une nécessité puisque ce sont les symboles
numériques émis qui nous intéressent et non la reconstitution du signal continu. Les éléments
de démonstration de cette statistique suffisante sont donnés en annexe II.1. Cette notion de
résumé exhaustif éclaire le fait que 'on puisse faire apparaitre le BFA en téte de tous les

récepteurs théoriques étudiés dans ce manuscrit.

Traitement numérique au temps symbole

Le traitement numérique au temps symbole sélectionne la séquence de symboles émis la
plus probable parmi toutes celles possibles, en effectuant des comparaisons de métriques. Ces
métriques peuvent étre formées [99] directement a partir des {yxm,} (Récepteur MV a BFA)
ou apres un banc de filtres numériques blanchisseur (Récepteur MV & BFA blanchissant)
au temps 1's, permettant de calculer ensuite de simples distances euclidiennes. Ces traite-

ments peuvent étre réalisés de maniere séquentielle a I’aide de 'algorithme de Viterbi [9] [15].

2.1.2 Description du BFA

. , Utile,
@ Banc de filtres adaptés IES, IAM, Bruit
L =t == Vi
L U Ts
@) (¢ .
"™ 1) 1/2Nyquist + R — e Vo m)
L ht(m |1 hPH(T)
> e (D)t L VK [m]
Filtre spatio-temporel adapté Banc de filtres
au canal et au 1/2 Nyquist adaptés aux K codes

Fi1G. 2.2 — Banc de filtres adaptés spatio-temporel et échantillonnage synchrone
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La téte de réception par BFA permet de compacter les L signaux continus regus r(l)(t)
en K suites de signaux discrets au temps symboles, {y, [m]}, selon ’équation (2.1). La figure

2.2 présente une maniere de représenter cette téte de réception, sous la forme de:
— un filtre adapté spatio-temporel au canal de propagation vu par chaque capteur:

L

o(t) = Y (RO« hE « 1O 1)

=1

— un banc de filtres adaptés a chacun des K codes actifs:
Y (t) = (i *v)(t) k=1.K
— un banc de K échantillonneurs synchrones au temps symbole:
Ytm) = Yo O lt=mrs k=1..K

Le filtre adapté spatio-temporel a ainsi compacté le signal recu en un signal continu
mono-dimensionnel. La diversité spatiale a été “consommée” en opérant une recombinaison
cohérente des L branches. La présence de K codes actifs nécessite alors un filtre adapté a
chacun des codes pour compacter correctement 1'information au temps symbole en sortie des

K branches distinctes.

Notons que compte-tenu de la commutativité de la convolution qui permet de réordonner
a souhait les filtres mis en jeux, cette téte de réception peut étre formulée de plusieurs

manieres, comme nous le préciserons dans le paragraphe 2.1.4.

Base non orthogonale

L’opération de filtrage adapté-échantillonnage est équivalente d’un point de vue mathé-
matique a corréler le signal recu avec les formes d’onde g,(j) (7) calées sur les différents “ins-

tants symboles” t = mT's:

+00
y, (1) = / QZT(T — t).r(7)dT — Ygm) pour t = mT's

o0

r(t) = [rO@), .. rOW)] et g, (1) = (g7 (7), - g7 (7)]"

Il peut étre interprété de maniere équivalente comme une projection du signal recu dans

la base des vecteurs “formes d’ondes” {g, (t —mT's),m € Z}:
Yeim) = (7 (1); g,(t —mT's)) ou (; ) représente le produit scalaire dans L2

Les symboles {ajy,)} sont les composantes du signal (non bruité) dans cette base. Dans le
cas général ou le canal n’est pas mono-trajet, cette base n’est pas orthogonale, contrairement
aux bases de départ {0(t—mT's),m € Z} ou apres mise en forme par le code et le 1/2 Nyquist
{g2(t — mTs),m € Z} (Cf équations 1.44 et 1.46 de la partie I).
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cas mono-trajet

Dans le cas d’un canal mono-trajet, la durée du code limitée a Ts (et le respect du critere
de Nyquist au temps chip pour h,) entraine ’absence d’interférence aux retards non nuls pour
le systeme multi-utilisateur puisqu’alors (g (nT's); g, (nT's —mTs)) o 75,3‘18[”] =0,Yn # 0.
Comme de plus les codes sont orthogonaux %k[co}de = Ji, et il n’y a pas d’interférence au
retard nul: seule est utile la premiére branche du filtre adapté qui se résume alors au 1/2
Nyquist de réception suivi d’une corrélation avec le code de 1'utile, comme introduit au pa-

ragraphe 1.4 de la partie I.

2.1.3 Modele discret équivalent compacté au temps symbole

Les sorties T's-échantillonnées y, ] s’écrivent comme des convolutions a temps-discret des

symboles émis, perturbées par un bruit additif coloré (qui sera caractérisé ultérieurement):

K
Yerm) = Z (ik * ai)[m] + M) (2.2)
i=1

Etant donné l'utilisation de filtres adaptés en réception, la suite discrete vy, assurant
le transfert équivalent discret n’est autre que I’échantillonnée au temps symbole de la

fonction d’inter-corrélation déterministe continue (1) entre les formes d’ondes

large-bande des utilisateurs “;” et “k”, pour I’ensemble des capteurs:
Vikn) = T59"(T) fr=nrs (2.3)
avec:
L

yent(r) = (g« g () (2.4)

Aprés filtrage adapté et échantillonnage synchrone, I’équation (2.2) montre que tout le
systeme peut se modéliser a temps discret T's. La suite discrete vix,), Vn € Z, assurant le

filtrage est sans dimension. Elle est marquée par la propriété de symetrle hermitienne:
* H
Yik[n] = Vki[—n] = Vki[n]

Avec un canal a trajets multiples, les formes d’ondes ne sont généralement pas ortho-
gonales et de 'interférence IES et IAM apparait avec l'existence respectivement de termes
secondaires de v,, aux retards non nuls et de termes inter-canaux v,,,;»1 aux différents re-
tards:

y[ ] — 711 [m] +;711m n] [n] + 22711771 n| + w (25)

utile N ~ _ 4 bruit
IES IAM

Le probleme de détection des symboles a;;,,) en présence d’interférence est conditionné par

les valeurs {v,, ., }-
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2.1.4 Téte de réception sous forme de Rake: Recombinaison des

trajets et Schémas équivalents de représentation

r (1)

recombinaison des
r,(t) “ [ Y. (1) pics dus aux trajets Y, (1) Vi [m]

(@

\ 4

h(Y

4

" (1)

| filtre adapté au Code puis au Canal

— | Retard / 5
- Q)

| Ts

recombinaison

1]
Ve iy au temps symbole

Vi [m]

r (1)

i
V

h(Y

\ 4

T Coork™tal g

L Retard /—b@—b 5
T, Q)

Coer k™17

il

| RAKE: recombinaison des trajets |

recombinaison

Retard a temps « continu » )
- k fm]

' _/_>
@ ™ g ’ ‘ ’
Retard TC TS

T

| filtre adapté au Canal puis au Code |

F1G. 2.3 — Schémas équivalents d’une branche (code “k”, 1 capteur) du BFA

Dans le cas d’un canal a trajets multiples, chaque branche (1 code, 1 capteur) du banc

de filtre adapté prend une forme particuliere appelée Rake.

Pour simplifier les notations, considérons le cas mono-capteur et sans bruit injecté. Sur
la branche “k”, le traitement appliqué au signal r.(t) en sortie du filtre de réception 1/2

Nyquist peut étre ordonné en filtre adapté au code “k” puis au canal et échantillonnage

synchrone au rythme symbole (Cf haut de la figure 2.3):

Yk[m] — (hH * Ck;H * Te)(t)|t:st

Le filtre adapté au code “k” fournit un signal r.(¢) de la forme:

Ter(t) = Z Z{ Ck[m]

m =1

K
a, A (t—mTs—m,) + Z ai[m}.alt.%ck/he(t—st—Tlt) } (2.6)

i=1; i£k
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o v (1) =

du “ code +1/2 Nyquist” pour les codes “i” et “k”. L’équation (2.6) montre que, pour des

(hH 5 he* clf % cx) (1) représente la fonction de corrélation déterministe continue

fonctions de corrélation idéales, le signal 7. (t) présente, durant un symbole, autant de pics
de corrélation que de trajets. Le filtre adapté au canal b (1) = Zz t,0j,.0(7+7,) recombine
ces différents pics porteurs de la méme information en 1 seul signal y(¢). La réponse impul-
sionelle de ce filtre a une forme en rateau, composée de L; coefficients non nuls seulement,

d’ott le nom de “Rake” en langage anglo-saxon, qui signifie “rateau”.

En réorganisant les termes, on fait apparaitre le synoptique habituel du Rake (deuxieme

position de la figure 2.3), avec L; sous-branches de traitement, soit une par trajet:

Ly
* le
= Z o, (y,[c[}n]) (2.7)

li=1

avec

yg{}n} = > CrgTe(mT's +qlc+,) (2.8)

Sur chaque sous-branche “I,”, le signal est “avancé” pour compenser le retard de pro-
pagation 7j,, puis il subit une corrélation avec le code de la méme maniere que le récepteur
élémentaire. On obtient ainsi des échantillons y,[cl[tjn] au rythme T's sur chaque sous-branche
qui, dans le cas d’autocorrélations et d’intercorrelélations idéales des codes (ce que nous
ne supposerons plus dans la suite), seraient proportionnels aux symboles utiles, sans in-

terférence:
! C he
y/&f,]n} = QAklm]-O; - 'Yké[ 0] (2.9)

ou 7;2?8} Ts(fykéhe)(T)h:nTs représente 1’autocorrélation au temps symbole du “code +1/2
Nyquist”, idealement (mais impossible strictement) égal & G

Les échantillons yk[ ; de chaque sous-branche “I;” sont ensuite (Cf 2.7) corrigés en phase (ar-
gument de «; ) pour compenser le déphasage du trajet, puis sont pondérés par I'amplitude

du trajet (module de ;) avant d’étre additionnés.

Le Rake tire ainsi partie de ’énergie des trajets secondaires au lieu seulement de 1’énergie
du trajet principal, comme le faisait le récepteur élémentaire. La recombinaison des trajets
est réalisée de maniere cohérente et proportionnellement a leur amplitude. On donne ainsi
plus de poids aux trajets les plus forts (de meilleur Rapport Signal a Bruit), ce qui découle
du principe du filtrage adapté. Pour des fonctions de corrélations idéales, le SNR en sortie
du Rake serait ainsi égal a la somme des SNR relatif a chaque trajet (ce que I'on déduit des
équations (2.7) et (2.9)), améliorant les performances par rapport au récepteur élémentaire

qui ne considere que le trajet le plus fort.

En utilisant la commutativité de la convolution, un autre schéma équivalent du Rake

(bas de la figure 2.3) est obtenu en créant L; versions décalées du signal continu r,(t). Cet
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ordre correspond a celui de la forme générale du BFA de la figure 2.2. La variable discrete
au temps symbole est alors obtenue en recombinant de maniere cohérente ces L; signaux

recalés et corrigés en phase, avant de leur appliquer la corrélation par le code conjugué:

Ly
Yrim) = (el % W5 1) Opmmrs = (el 5 (O 0y re(t + 1)) Vs (2.10)
li=1

La caractérisation de U'interférence en sortie du Rake est faite dans [79]. Un deuxieme
trajet de propagation entrainera automatiquement de I'interférence en sortie du Rake. L’IES
sera généralement faible lorsque le canal ne comporte pas de trajets exactement espacés d'un
temps symbole. La situation la plus favorable intervient lorsque la Ri du canal dure moins
d’un temps symbole. Nous avons reporté dans le document [80] de nombreuses illustrations
de cette interférence, en présentant des exemples de fonctions de corrélation entre la forme
d’onde désirée et les K formes d’ondes actives, dans le cadre d’un canal idéal ou sélectif en

fréquence.

2.1.5 Lien avec la formation de voies multiples...

Nous avons vu dans la partie I que les trajets du canal radio-mobile étaient généralement
incohérents, en raison d’'un nombre important de multi-trajets. Faisons ici une parenthese
afin de donner une interprétation du Rake 2D (plusieurs capteurs) dans le cas ou les L;
trajets seraient cohérents (pas de micro-trajets). Supposons pour 1 trajet donné un méme
module d’un capteur (I) & Pautre, et un déphasage obtenu directement par la différence
de marche. Pour un réseau rectiligne avec un espacement inter-capteur “d”, on aurait par
exemple (sans mouvement):
d.cos(;)

pz(-l) =1; et o= —2m(l — 1)
Yo

2

sur | = 1...L capteurs, pour chacun des 1 = 1...L; trajets.

Le filtre spatio-temporel adapté au canal a trajets multiples (partie gauche du BFA dans
la figure 2.2) réalise deux combinaisons, une relativement aux capteurs, l’autre par rapport

({9

aux trajets. Pour 1 trajet donné “”, la recombinaison spatiale est effectuée en appliquant
d.cos(0;)
vo

simplement un déphasage de A¢; = +27 du capteur (I — 1) au capteur [. Le retard
global 7; associé a ce trajet est également compensé. Cette recombinaison spatiale n’est autre

qu'une formation de voie ([101], [38]) dans la direction #; du trajet “i”.

Pour I’ensemble des trajets, on voit donc qu’avec un cas particulier de canal cohérent, le
filtre adapté au canal spatio-temporel isole par filtrage spatial (avec un nombre de capteurs
suffisant) la contribution de chaque trajet, avant de recombiner les différentes contributions
recalées. Cela revient a exploiter le canal sélectif en fréquence comme une superposition de
L, canaux non sélectifs par formation de voie large-bande (avec un jeu de déphaseurs et une

compensation de retard par trajet).



CHAPITRE II.2. RECEPTION THEORIQUE SPATIO-TEMPORELLE EN CDMA 69

2.1.6 Interprétation fréquentielle a la réception

Nous avons vu que lorsqu’on suppose parfaite connaissance du canal et synchronisation
rythme, on peut synthétiser la situation en sortie du filtre adapté-échantillonneur a partir
d’une transformation linéaire des symboles émis, sans faire intervenir les signaux regus large-
bande. L’expression temporelle (a temps discret T's) du “modele dans la bande symbole” a
été établie en (2.2).

Le transfert 7, (f) entre les symboles de la source “i” et la sortie de la branche “k” s’ex-
prime en fréquence par TF de (2.3) comme le repliement de I’inter-spectre large-bande
4" (f») dans la bande symbole:

+Q7‘/2 q
fAsz-(f) = Z fAVlckom(f - T_S) (2.11)
q:_Qr/Z
avec:
L
Y (o) = Y0 () (2.12)
=1
L

= (Q_IhYP). [heédi(fo)

=1
Nous allons pouvoir interpréter pour le cas particulier du CDMA, les notions de spectres

repliés dans TL [58], ou encore de canaux équivalents repliés.
S

Canaux globaux Emission-Réception repliés

En sortie de la premiere branche, le transfert 4,, (f) est équivalent & un Canal Global Emis-
sion/Reception replié dans la bande symbole (CGE/Rr) pour le code désiré, ¥, (f) a un
CGE/Rr pour l'interférent “i # 1”. Exprimée en fréquence, ’absence d’TES sur la branche “1”
correspond & un CGE/Rr blanc pour l'utile, et 'absence d’TAM correspond & des CGE/Rr
nuls pour tous les interférents. Ces propriétés sont absolument fausses pour les CGE/R avant
repliement 4" (f,) (interférence inter-chips et inter sous-chips sur les canaux large-bande
avant échantillonnage). Elles expriment simplement, pour le code désiré, une recombinai-
son cohérente des sous-porteuses, et pour l'interférent une recombinaison destructive. Avec
un canal mono-trajet, 'orthogonalité au retard nul et la durée finie des codes assure ces

conditions. On montre facilement avec la formule de Poisson que:

+4-1

- q code
> (@ ) = ) =l =0y VS (2.13)
9==%

Le respect du critere de Nyquist au temps chip pour h, * h,” amene alors a:

+Qr/2 A
> (e e E)(F = 7o) = Gy VS (2.14)

q:_Qr/Z



CHAPITRE II.2. RECEPTION THEORIQUE SPATIO-TEMPORELLE EN CDMA 70

Lorsque le canal n’est pas mono-trajet, I’équation (2.11) de repliement explique la ro-
bustesse de 1’étalement de spectre aux canaux sélectifs puisque le CGE/Rr vu par l'utile
est finalement un canal de largeur % issu de la superposition cohérente de (), canaux de
méme largeur, moyennant ainsi la sélectivité imposée aux différentes bandes. Ce phénomene
renforce largement le ”moyennage” résultant de la recombinaison cohérente d’espace obtenue
avec plusieurs capteurs.

La figure 2.4 montre des CGE/R et CGE/Rr sur la branche “1” pour le code désiré et
pour le code interférent “2”, avec un canal issu du modele “Vehicular B” caractérisé par un
étalement temporel de 'ordre de 5T's. On note effectivement que le canal large-bande est

tres sélectif en fréquence alors que le canal replié est quasiment plat.

Acontf N ¢
. Vu ) DALY
of ] 0Ny

8 -0t 1 -10
1
-20t : - : R -20 l
TC TS
2000 ~1500 1000 500 0 500 1000 1500 2000  KHZ 125 125 KHZ
/N cont A
y21 (fW) ‘ yzl(f)‘
10 ‘ ‘ ‘ 10
0 1 0
8 -10 1 -10
-20f : » ' 1 -20

kHz

-2000 -1500 -1000 -500 0 500 1000 1500 2000 kHZ -125 125

Fi1c. 2.4 — Ezemple de canaux globaur E/R en VB.
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2.1.7 Formulation matricielle des modeles équivalents

* Modele large-bande en réception

Tout comme la formation de voie qui prévilégie une direction spatiale pour extraire
la source “1” a partir de la recombinaison cohérente des sorties des (), capteurs, le filtre
adapté (sur un capteur) privilégie en CDMA une “signature fréquentielle” par recombinaison
cohérente (sur la branche “1” pour le code désiré) des composantes issues des (), bandes ou

sous-porteuses, (ce que I'on peut établir a partir de (2.1)):
i(f) =G"(f) i(f) (2.15)
= G"(f) G(f) a(f) + G"(f) a(f)

* Modele dans la bande symbole de la chaine “Transmission-BFA”

Matrice spectrale des inter-canaux repliés

On définit, pour chaque fréquence f appartenant a [—2—}5, +%[, la matrice spectrale nor-

malisée des inter-canaux repliés dans la bande symbole, regroupant tous les CGE/Rr de la

maniere suivante:

fAyll (f) &21 (f) e fAyKl (f)
: /3/12(.)(‘) &zz(f) T /?KQ (f)
/3/11((]‘) ;)\/ZK(f) e /?KK (f)

Cette matrice est de dimension K x K, hermitienne et définie non-négative.

Pour I’ensemble des utilisateurs, I'IES correspond a la non blancheur des termes diago-
naux de ['(f), et 'TAM aux termes non-diagonaux non nuls.

L’expression de L'(f) a partir de G(f) traduit sous forme matricielle la relation (2.11) de

repliement: .
(f) = —G"(f) G(f) (2.16)
Vi1 [0]

1=

Modele matriciel dans la bande-symbole

Le modele dans la bande symbole (figure 2.5) relie directement les K sources de symboles
aux K branches de sortie des échantillonneurs par I'intermédiaire de la matrice de transfert
L(f). 11 se déduit de I"équation (2.15) du modele large-bande ou directement a partir de

’équation (2.2) apres passage en fréquence et formulation matricielle:
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{ Ny £=1...K}

o
i Ty o

i b

K sources K branches

Fia. 2.5 — Modéle ’bande symbole’ du transfert ‘transmission+BFA’

9(f) = yu- L) a(f) +0(f) (2.17)
ol
Le bruit discret équivalent 7, > reporté artificiellement en addition sur chaque branche est

gaussien, corrélé temporellement et d’une branche a ’autre. Sa densité interspectrale, d’une
E{ni(f)-n(f)}
Tslot

({9

branche “/” & la branche “k” vaut = 2Ny it (f), soit sous forme matricielle:

le ,Ea) 7" (£)} = 2No Y- L) (2.18)

Deux exemples de matrice |[(f)| sont donnés pour K = 8 utilisateurs (en échelles
linéaires): en figure 2.6, I’étalement temporel du canal est de 'ordre de 1Ts (une réalisation
de canal “Pedestrian B” selon le modele ETSI) alors qu’en figure 2.7, il est de 'ordre de
5Ts (méme canal “Vehicular B” qu’en figure 2.4). Dans les deux exemples, l'interférence est
du méme ordre de grandeur mais on vérifie que la bande de cohérence en “Vehicular B” est

environ 5 fois plus petite.

2.1.8 Performances du Rake: Interférence résiduelle, SINR

La puissance d’'Interférence et de Bruit (Interference and Noise, ou “IN”) en sortie de
la premiére branche du filtre adapté (matched filter ou “mf”) se déduit de I'expression
temporelle des termes d’IES, d’TAM et de bruit définis en (2.5). En utilisant la décorréaltion

des symboles et du bruit, on obtient:

(IN)ms EA] Yim) — ’Yu[o]-al[m]|2} (2.19)
K

1
= A Z | ’Yu[n]|2 + A2 ZZ | 7k1[n}|2 + 711[0].2N0.T—8
n#0 k=2 n
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P
i
t

i
t

Bt
;
i

Al
Ml
I8 3

;
3
i

i
t
L
i
B
;

NN o Lo it

F1G. 2.7 — Ezemple de matrice |L(f)| en “Vehicular B”
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L’expression de la puissance (IN) en fonction de la fréquence, établie a partir de I’équation
(2.19) en utilisant la relation de Parseval, se déduit de I’allure des CGE/Rur:

(IN)mf = AZTSfTLS | fAVn( ) T[o |2df +A2T52k Zf | 7k1 )|2df+ 2N0'IT% Y (f)df

La puissance d’IES se déduit de 'aire quadratique en fréquence entre le CGE/Rr du
code désiré et un canal blanc de méme “gain énergétique”: elle traduit la non blancheur
du CGE/Rr utile. La puissance d’TAM se déduit de la somme des aires quadratiques en
fréquence des CGE/Rr interférents de la branche “1”. La puissance de bruit se déduit de
la bande équivalente de bruit 711[0]'%5 de la branche 1, c’est a dire de l'aire sur la bande
symbole du CGE/Rr désiré.

Rapport Signal a Bruit: SNR

Nous avons vu qu’une stratégie de réception consistait a ne considérer que la sortie de la

premiere branche, ce qui nécessite seulement la connaisance du code désiré. Le filtre adapté-
échantillonneur a la propriété de maximiser le SNR (Signal to Noise Ratio) aux instants

d’échantillonnage:
E[|y1170)-@10m)|°]
Hmml]

Le SNR en sortie du filtre adapté au temps symbole ne dépend pas de la forme d’impulsion

(SNR) s (2.20)

donnée aux symboles décorrélés, et vaut:

A2711 B (QEI,)
Y110 ].2N0.TS Ny

(SNR)ps = (2.21)

Rapport Signal & Bruit plus Interférence: SINR

Le filtre adapté maximise le rapport signal a bruit mais sans tenir compte de I'interférence
(IES et TAM). Pour tenir compte des interférences, on utilise généralement le critere de
qualité du rapport signal & bruit plus interférences (“Signal to Interference plus Noise Ratio”
ou SINR).

Pour l'utilisateur “17, le SINR en sortie de la premiere branche du filtre adapté s’exprime

a partir de la matrice I'(f) par:

A2

(IN)m

B 8E” 1

N 1 (s [ [ L(f)L - 1Pdf

Ts

(SINR),, =

(2.22)

ony £11,---,1, 1" £11,0,---,0]
En Dabsence ’IES et d’IAM, le filtre adapté obtient le meilleur SINR égal & (22 L) ainsi que

la probabilité d’erreur binaire élémentaire idéale.
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Retenons que:

Dans le cas d’un systéme sans détection conjointe (ou mono-utilisateur), seule la premiere
branche du BFA est mise en place, opérant a une recombinaison cohérente des trajets appelée
Rake. Dans ce cas, la suite discrete y, (] obtenue est perturbée par une IES généralement
faible et une IAM qui dépend du nombre de codes actifs et des propriétés des codes. Le
récepteur Rake (ou a filtre adapté unique) se contente de y, im] COMMe variable de decision,
sans traitement numérique supplémentaire. Il a généralement de meilleures performances que
le récepteur élémentaire (filtre adapté au code désiré seulement, et non pas au canal), en

tirant profit de ’énergie des différents trajets.

Dans le cas d’un canal multi-trajets caractérisé par un étalement faible par rapport a
la durée symbole, les contributions aux retards symboles non nuls sont négligeables et 'in-
terférence se résume pratiquement a I’'TAM au retard nul. Tout se passe alors comme si les
formes d’ondes étaient de durée T's, mais non orthogonales: c’est la situation traitée par
la plupart des auteurs, correspondant a un systeme bien dimensionné mais qui exclut de

nombreuses situations en environnement véhicule pour le mode TDD.

Dans le cas d’un systeme utilisant le BFA complet, les sorties discretes des K branches
vont pouvoir étre traitées numériquement pour réduire l'effet de 'interférence présente sur
la voie “désirée”. On utilise ainsi la connaissance de tous les codes actifs, méme si on ne
s'intéresse qu’aux symboles associés au code désiré. Le post-traitement théorique optimal
(critere du maximum de vraisemblance) a été évoqué en annexe II.1. Il n’est pratiquement
jamais envisagé a cause de sa complexité. Dans notre travail, lorsque le récepteur utilisera

le BFA en téte, nous ne considererons que les post-traitement linéaires.

Dans la suite du chapitre, nous allons justement montrer que les solutions du récepteur
linéaire “théorique” le plus général (c’est a dire appliquant un traitement linéaire directement

sur le signal regu), obtenues pour des critéres classiques, utilisent toujours le BFA en téte.
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2.2 Récepteurs théoriques linéaires

2.2.1 Structure linéaire générale

0 (1)
4 symbole

J (T) estime
r@ (t)
4

dI[m] }’ A1 [m]
>
Ts

_ Echantillonnage
F|Itrgge synchrone
spatio-temporel au temps-symbole

A 4

Prise de
décision

Fic. 2.8 — Synoptique de la structure linéaire générale

La structure multi-capteur linéaire (opérant symbole par symbole) la plus générale consiste
a un filtrage séparé sur les L capteurs. Les sorties des filtres sont additionnées et le résultat
est échantillonné a la cadence symbole pour fournir une estimation {d,}} des symboles émis

{a1m}, associés au code “17:

Ay = Z (lgl) * T(l)) (t) jt=ms (2.23)
1=1

Cette structure rappelle celle utilisée en traitement d’antenne large-bande [66], méme si

les objectifs peuvent étre différents. En traitement d’antenne, les L filtres séparés délivrant
une seule estimation sont généralement adaptés pour “éliminer” les signaux indésirables
(radar, sonar) ou pour faire une analyse spatiale (localisation, tomographie ...) prenant
en compte la géométrie (de la propagation, du réseau de capteur). Ici, les critéres uti-
lisés ne concernent pas des sources continues mais seulement I'information discrete qu’elles
contiennent au temps symbole. On va chercher a optimiser ces filtres, indépendamment de
leurs conséquences spatiales, avec des critéres minimisant la variance de I’erreur d’estimation
sur les symboles (obtenue en supposant les symboles décorrélés et le canal bien estimé dans

ce chapitre, ou a partir des décisions au chapitre 3).

Nous nous focaliserons généralement sur 'estimée (ou variable de décision) dyf,. Rap-
pelons cependant que la prise de décision a partir de d,p,) pourra simplement se faire par
décision de quadrant (symboles QPSK), bien que dans le cadre de 'UMTS, la décision est
en fait reportée apres ’étape de décodage canal.

La variable de décision dij,) définie en (2.23) peut s’écrire comme un transfert convolutif



CHAPITRE II.2. RECEPTION THEORIQUE SPATIO-TEMPORELLE EN CDMA 77

global {gloy;,i = 1...K'} des symboles, perturbé par un bruit additif discret équivalent by:

K
() = Z Z in)-9L01ifm—n] + D1[m] (2.24)
i=1 n
ou
L
glovip) = T's.9l01i(T)jr=ns P, 7s €t gloy(T) =Ts. Z(ZEZ) * gl@)(r) (2.25)

=1

La suite {gloy;jn)} correspond au filtre global discret équivalent pour les symboles associés
au code “1” et by = Zle(ﬁ” *n(l))(t)|t:st_pllTs est le bruit discret perturbant la variable
de décision (associée au code “17). P}, est un entier positif ou nul égal au retard (exprimé en
temps symbole Ts) du détecteur. Pour les détecteurs théoriques (partie IT), nous considérons

un retard nul, c’est a dire P, = 0.

. > glo; .y e ;i
- > glo, [n]

’ » gloy, [n]

F1G. 2.9 — Modéle discret équivalent au temps symbole de I’émission/réception linéaire

Nous nous baserons principalement sur la grandeur de l'erreur quadratique moyenne
(“Mean Square Error” ou MSE) pour dériver I'expression du détecteur, avec ou sans contrainte
d’annulation de l'interférence. La MSE est définie par:

AN
(MSE) £ B{] d, ) — a, g} (2.26)

Cette MSE est due au bruit (3éme terme de la formule 2.27), a 'TAM (2éme terme) et a
un premier terme qui correspond a I'IES mais aussi a la conséquence d’un gain global gloy;g
pas forcément unitaire, sur la voie “utile” au retard nul.

En utilisant toujours la décorrélation des symboles et du bruit, on obtient:

K L +00
(MSE) = A? Z | gloyyp) — 6n|? + A2 ZZ | glolk[n]|2 + 2Ng. Z/ [ (7)PdT (2.27)
n =177~

k=2 n
Les solutions vont étre dérivées en fréquence avec le formalisme large-bande établi dans

le chapitre précédent. Dans le méme esprit, la réponse en fréquence du détecteur linéaire a

la fréquence f dans les différentes bandes symboles est regroupée dans un vecteur de taille

%
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CQT/? CQT/? T 2 41)T

B =0 B+ et L) =1

Aprés échantillonnage au temps symbole, une composante a la fréquence f de la bande
symbole est obtenue par combinaison linéaire de (), composantes du signal re¢u a la méme

fréquence dans les différentes bandes symboles:

T

di(f) =1y (f)-£(f) (2.28)

La fonction de transfert globale des symboles est:

. T
gloy(f) =L (f) - L(f) - 1,
ot1 on rappelle que 1; =[0,---,0,1,0,---,0]
k

Nous pouvons décrire la (MSE) dans le domaine fréquentiel par:

(MSE) :Asz/I glo, (f)—1Pdf +A2TSZ/ | glo,, (f)df + 2o, / L (F)I2dF (2.29)

Ts Ts

Soit sous forme algébrique:

(SE) = 47587 [ |G (Pa - LPdr+ 2me [ B DR (230)

Ts Ts
Le terme d’intégration dans l’expression de la MSE est la densité spectrale globale de

Perreur, apres filtrage direct du signal regu (nous utiliserons ultérieurment le symbole “psd,;”

pour la désigner).

Due a I'échantillonage, la dsp 2Ny.|t, (f)[? du bruit bijm) est périodique de période -

Ts?
avec:
L +Q7‘/2
~H ~
Z Z f__| :h(f)h(f)
=1 ¢g=— Qr/Z
Remarque:

La puissance d’Interférences plus Bruit se déduit trés simplement de la MSE, pour des symboles

décorrélés et un détecteur linéaire, en soustrayant le terme d’erreur quadratique au retard nul:
(IN) = E{ dl[m} —91011[0}-01[m}|2}
= (MSE) — A’|1 — gloyq|? (2.31)
Cette correspondance s’établit en considérant I’équation temporelle (2.27) de la MSE. Pour la puis-

sance (IN), on a une expression équivalente & (2.27) en remplagant simplement “d,,” par “gloyg).05”

dans le premier terme de droite.
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2.2.2 Détecteur linéaire “Zero-Forcing”

* Critére et Solution

Critere

Les criteres “Zero Forcing” consistent a “forcer a zéro” l'interférence, de sorte que sans
bruit, les symboles estimés d;[,] soient égaux aux symboles émis a[,,). Nous considérons ici
le critéere “Zero Forcing optimal” qui consiste a minimiser la MSE, sous la contrainte

d’annulation de 'IES et de 'TAM. On peut encore le formuler de la maniére suivante:

(11) Amplification du bruit minimum

{ (1) Interference (IES et IAM) nulle

Solution
~T 1 R
W= et . a) (232
711[0} —— S——
Egaliseur BFA
avec
el (f) =1L (2.33)

La solution peut se décomposer en deux étapes. Elle comprend en amont la téte de
réception décrite en section 2.1, QH(f), qui consiste en un Banc de Filtre Adapté aux
K formes d’ondes spatio-temporelles suivi d'un échantillonnage synchrone au temps sym-
bole. Chacune des K branches subissent ensuite un filtrage dans la bande symbole avant
d’étre sommeées pour former la variable de décision. Cette deuxieme étape constitue le banc
d’égalisation au temps symbole, élff(f), qui peut étre réalisé au moyen de filtres discrets

opérant au temps symbole.

Le vecteur &7 (f) = [€11(f), - -, é1x (f)] est formé par les fonctions de transfert des filtres
égaliseurs des K branches. Il est directement obtenu par inversion de la matrice spectrale des
inter-canaux repliés, en ne conservant que la premiere ligne pour le code désiré “1”. Ceci est
immédiat a partir du modele dans la bande symbole (équation (2.17) ou figure 2.5) lorsque
'on impose le BFA en téte de réception (solution de la forme (2.32)). Notons que l'existence
de la solution suppose [['(f)] inversible, ce qui est généralement vrai et que nous discuterons

ultérieurement.
Démonstration directe
(sans présupposer le BFA en téte)

(1) & ZlT(f)g(f) = 17, ce qui correspond & temps discret & 9lo13n) = O1in)
(i1) & Zfl(f)zl(f) minimum
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On utilise la méthode de Lagrange pour minimiser %Zf(f)zl(f) sous la contrainte (LT(f)g(f)—
17 = 0), soit:

o (211 11 — (QT.L —1,).A) =0, ou le vecteur A de taille K x 1 est a déterminer.
1 ce qui, injecté dans (i), donne: A = 1.(G".G)

T
On arrive finalement a la solution sous la forme [, = l{(gHg)_lgH qui peut alors s’ex-

o . ~T
Apres dérivation, on trouve [, = \'.G

primer a partir de la matrice inter-spectrale [(f) définie au paragraphe (2.1.7).

Structure théorique linéaire “optimale”: BFA suivi d’un banc d’Eqgalisation au temps symbole

Précisons des a présent que la structure linéaire imposée de réception que nous venons
d’établir pour un critere Zero-Forcing sera conservée avec un critere MMSE. Seuls les jeux

de coefficients du Banc d’Egalisation é,” (f) seront différents.

r (@)
v d1 [m]
—P(:}—>
7% hH(T) H W H (1) % €11n] 44
r(i)'(t) > e | f,'
L P @
> e |
Banc de filtres adaptés Ts-Egaliseur

F1G. 2.10 — Synoptique de [’égaliseur linéaire théorique (critére ZF ou MMSE) pour Vi) = 1

Notons que méme si on utilise la connaissance de tous les codes, on estime seulement les

symboles relatifs au code désiré.

Reformulation en temps:
En présence d’interférences, un égaliseur combine linéairement les sorties des K branches
Yy m] du banc de filtres adaptés - échantillonneurs aprés filtrage numérique par un banc de

filtres {ejxn} opérant au temps symbole, afin de former la variable de décision d, (m]’

K
[m] Z €1k * Yk))| (2.34)

f)/ll k=1

Le transfert global vu par les symboles et défini en (2.25) devient:

S

Tl k=

glo
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Avec cette structure imposée (ZF ou MMSE):

- la fonction de transfert globale des symboles devient:

glo, (/) =&"(f) . L(f) - Ly
- la fonction de transfert globale du bruit £, (f) est telle que:

6P =2 a”(f) - L) - alf)

Mg —

A partir de ces expressions, on établit, en ommettant (f) dans le second membre pour

alléger les notations, que la dsp de P'erreur (di,) — G1jm)) prend la forme:

psd

(N =0T+ S e~ 2Re{6"T°L ) + 1 (2.35)

Ces expressions sont générales a la structure représentée en figure 2.10, quelque soit le

critere d’optimisation des coefficients de 1’égaliseur.

Symétrie Hermitienne et durée infinie des réponses impulsionnelles des égaliseurs

Les jeux de coefficients du banc d’égalisation ont une symétrie Hermitienne, ce qui se
déduit directement de la solution Zero-Forcing (2.33). Cette propriété pourra étre exploitée
en situations multi-codes, ou plusieurs codes désirés k, = 1...K, sont a décoder. Cette

symétrie, exprimée en fréquence et en temps, s’écrit:
Ein(f) =5 (f) et €k = €hjfon] pour j,k=1.K; VYne Z

On constate que les réponses impulsionnelles discretes des filtres égaliseurs “théoriques”
sur les différentes branches sont non causales, avec en particulier ez, = €3y ,,- Elles sont
théoriquement a durée infinie, ce que nous justifierons dans la discussion 1.1 de la partie III.
Pour le code désiré numéro “1”, les coefficients de la premiere branche sont normalement
les plus énergétiques. Les coefficients des autres branches contribuent a la décorrélation,
pour annuler I'interférence IAM présente en sortie du BFA. En contexte mono-utilisateur
[108], I'étalement de I’énergie de la réponse impulsionnelle dépend de la proximité avec le
cercle unité des zéros du polynome en Z représentant le canal replié, v57(z). Autrement
dit, Pétalement sera important si le module de 411 (f) = y77(e/27/T%) a une valeur proche
de zéro pour une fréquence f de la bande symbole, ce qui est fortement improbable grace a

I’exces de bande fourni par ’étalement de spectre, comme discuté en section 2.1.6.

Ezistence de la solution Zéro-Forcing

En ne considérant pas de contrainte de causalité ou de durée finie pour les réponses
impulsionnelles du banc d’égalisation, ’annulation d’interférence nécessite que la matrice
définie non négative L'(f) soit de rang plein K pour n’'importe quelle fréquence de la bande
symbole (f € |
relation (2.16).

A partir de la décomposition (1.11) valable en lien descendant, le rang de G(f) peut

— 572 +37z1)- Ce rang est égal au rang de la matrice G(f), étant donnée la

etre décrit a partir des zéros du module de la réponse en fréquence du canal de propagation
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RO (fw). On vérifie facilement que G(f) est de rang plein V f, et ainsi “inversible a gauche”, si
les L spectres |h(f,)|? des canaux de propagation n’ont de zéro commun & aucune fréquence
fw de la large-bande. Notons que I’abscence d’annulation du module large-bande est une
condition suffisante mais qui n’est pas nécessaire.

Au contraire, pour une situation mono-capteur (L = 1), si le spectre du canal de propaga-
tion a un zéro commun a une fréquence f; dans plus de (@, — K) bandes symboles différentes,

la matrice G(f) est nécessairement de rang déficient pour cette fréquence spécifique.

En conclusion, le rang normal (c’est a dire “pour presque tout f”) est plein et a moins
de canaux pathologiques (présentant des zéros bien particuliers dans la bande de transmis-
sion), la solution Zero-Forcing optimale existe (rang plein “pour tout f”), avec une réponse

impulsionnelle théorique non causale et a durée infinie.

* Performances en MSE, SINR, BER

Modeéle discret sans interférence

Apres annulation de l'interférence par 1’égaliseur, la variable de décision est seulement

perturbée par un bruit additif Gaussien. L’équation (2.24) se résume a:
difm] = 1[m] + Di[m] (2.36)

On retrouve 1’équation d’une situation mono-utilisateur au travers d'un canal global
respectant le critere de Nyquist. Pourtant les performances ici seront nettement dégradées
par rapport a la situation idéale, a cause d’une variance de bruit nettement supérieure. Pour
le code désiré, le filtre global (incluant I’égaliseur de la premiére branche) respecte bien le
critere de Nyquist mais il n’a pas été équiréparti entre Emission et Réception (au point
d’addition du bruit). On peut dire également que I"amplification de la contribution du bruit
thermique additif représente le prix a payer pour obtenir 'annulation de I'interférence due
aux autres utilisateurs, en situation de canal sélectif en fréquence.

Précisons qu’il existe une infinité de filtres de réception capables de supprimer l’in-
terférence. Celui que nous venons de décrire, qualifié de “Zero-Forcing optimal” est justement
celui qui amplifie le moins le bruit.

Caractérisons la composante due au bruit résiduel en sortie du banc d’égalisation: La dsp

Ao, (f) de ce bruit discret s’obtient facilement:

30, (f) = 2Nolu L (Pl (F) = 2No.—— 2T[0(1)] 'L,
M1[] ~——_—~——

éllzf(f)

Ainsi, la dsp du bruit apres égalisation ZF n’est conditionnée que par la réponse en fréquence

du filtre égaliseur de la premiere branche {é1;},/(f). On déduit I'autocorrélation du bruit:

. 1 1
Vorpg = E{O1pm) By} = (2N0.ﬁ) - m-euzf[m
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qui prend la forme des coefficients de I’égaliseur de la premiere branche pour le code désiré
numéro “1”. Evidemment, si le code désiré était le code “k, # 17, il faudrait considérer la

réponse du filtre de la branche “k,”, soit {éx,k, }.r(f)-

Ezxpressions MSE, SINR, BER

Ainsi, L’Erreur Quadratique Moyenne (MSE) en sortie du détecteur Zero-Forcing (ZF)
est formée seulement a partir de la contribution du bruit, amplifiée par le processus de
forcage a zéro des interférences. Elle s’obtient comme une fonction proportionnelle a la dsp

monolatérale du bruit Ny a ’entrée du récepteur:

1 1

(MSE)_, = (2]\70-@) , m - (2.37)
On en déduit le SINR en sortie du détecteur:
A2 2B, 1
SINR) . = = ) 2.38
( )zf (MSE)Zf ( NO ) ellzf[o} ( )

La Probabilité d’erreur (Pe),, s’exprime directement a partir du SINR, sous la forme!
Q(,/(SINR)_, ) , puisque apres égalisation (Cf 2.36) on retrouve exactement les symboles
émis de l'utilisateur “1”, perturbés par un bruit gaussien. L’expression de (Pe)_. prend alors

une forme simple et classique:

2E,,) 1
No

(Pe)., = Q( /( ) (2.39)

€iizp [0]

facteur de dégradation

Le coefficient au retard nul de la branche “1” de I’égaliseur e joue un role fondamental

llzf[(]]
puisqu’il décrit entierement les performances du systeme. Plus précisément, il exprime le
facteur de dégradation du SINR mais aussi de la Probabilité d’erreur, par rapport a une
situation de canal idéal. Le facteur de dégradation correspond a 'aire fréquentielle du motif

numéro “1” de la diagonale de la matrice spectrale inverse des inter-canaux repliés:

-1
6112f[0] :TS/1 [L(f) ]de
Ts
On vérifie que:
- sy est un réel positif, obtenu par intégration de termes positifs issus de diagonales de
matrices hermitiennes définies non-négatives.

-e > 1, ce que 'on peut déduire de la maniere suivante:

112£ 0]
lorsque L'(f) est inversible, elle est définie positive. Elle admet alors une décomposition de
Cholesky [39] (ou décomposition spectrale): [(f) = L(f).L"(f) out L(f) est une matrice

triangulaire inférieure de taille K x K avec des éléments positifs sur la diagonale. L’inégalité

1. la fonction Q(.) mesure I’aire sous la queue de distribution de la Gausienne: Q(z) = \/%Tr [ e du.
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de Schwartz permet de déduire le résultat:
vs. [ LA LI AL - T, [ L)L OL > s [ ATL0)LL (L

Ts Ts Ts
N N N v
N~ N~ ~~
1

711[0] -1 €1
711[0] */ o]

- la situation sans dégradation (e 1) correspond a un canal mono-trajet et 'utilisa-

1127 [0] =
tion de codes orthogonaux. On peut le déduire de I'inégalité de Schwartz qui devient une
égalité lorsque éH(f) est, a un facteur multiplicatif preés, égale & é_l(f), c¢’est a dire lorsque
la matrice I(f) a la forme d'une matrice identité Vf, ce qui nécessite K formes d’ondes

orthogonales.

- Etant donné I’abscence d’interférence et un gain global glo
(MSE),y, ce qui peut se déduire de (2.31).

1t [0 unitaire, on a (IN),f =

La figure 2.11 donne l’exemple d’une matrice inverse |£(f)_1| en “Pedestrian B”. La
premiere ligne représente ainsi le module en fréquence des filtres égaliseurs é,, (f) pour k =
1 & 8; le facteur de dégradation pour l'utile “1” est assez faible (+1.2 en dB).

| NI
il a_

L
=

I

S 1N
) I
|

P L P )
P L LI RIE

dll N 13 8 N

i
bk bR b

2 B

b |
[ L) >ID

b}

Fi1G. 2.11 — Exzemple de matrice |£(f)71| en PB
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2.2.3 Détecteur linéaire “MMSE”

* Critére et Solution

Critére

Le critere “MMSE” (Minimum Mean Square Error) consiste & minimiser I'Erreur Quadra-
tique Moyenne de la variable de décision, définie en (2.26), sans aucune contrainte contraire-
PN . . s’ . AT LN 3 7
ment au critere “Zero-Forcing”. Le filtre linéaire [ 1me( f) obtenu avec ce critere est généralement

appelé filtre de Wiener.

Solution
()= ——. &l () . G (2.40)
711[0] N — N——
FEgaliseur BFA
avec
el () =17 (2.41)
et
L'(f) =L(f) + )L, (2.42)

Comme annoncé, la solution théorique linéaire utilise la méme structure imposée qu’avec
le critere ZF, avec en téte le BFA-échantillonneur, suivi d’'un banc d’égalisation au temps
symbole.

L’inversion de la matrice spectrale des inter-canaux repliés est ici réalisée aprés ajout
d’un facteur bruit a signal QN—EE’b sur la diagonale. Ainsi, comme en situation mono-utilisateur,
I’inversion partielle du MMSE limite I’amplification du bruit aux fréquences ou le rapport
signal a bruit est mauvais. De plus, du moment que la puissance du bruit n’est pas nulle,
I'inverse de £'( f) est toujours défini et la solution MMSE existe toujours, contrairement au
cas ZF. Le récepteur MMSE a le comportement du récepteur ZF dans les situations de fort
% et est réduit a la téte de réception (BFA) dans les situations extrémes opposées.

En présupposant le BFA en téte (forme de la solution (2.40)), la solution (2.41) pour
’égaliseur est obtenue telle quelle, en minimisant par rapport a é,(f) la densité spectrale de

erreur, définie en (2.35).

Démonstration directe

(sans présupposer le BFA en téte)

1) expression directe:
La solution est obtenue en minimisant, pour chaque fréquence f de la bande symbole, I’ex-

pression générale de la dsp de I’erreur en sortie du détecteur global Zl( f), représentée par le
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terme d’intégration de la (MSE) en (2.30). On peut faire apparaitre une forme quadratique:

psdyg

N N - Ho
B =1 (ea 4 g, - (Ien) +1 (2.4

2Eb =LQ~

La minimisation d’une telle forme quadratique est classique et conduit a:

i (0 (C 6"+ gLy, ) 116" ) (2.44)

soit, lorsque la dsp du bruit Ny n’est pas nulle, a la solution:

~T N -1
i (1) = 26" 0). (66" + 1, ) 2.15
Q" (f)
avec (MSE)
me ~T
T ATs /L (1 - l_lme(f)g(f)ll) df (2.46)

8

Cette forme directe de Wiener [43] [15], obtenue comme solution du probleme de minimisa-
tion, n’a pas apparence de la solution énoncée en (2.40). Elle correspond d une transfor-
mation par filtrages linéaires large-bande en amont, suivie d’une corrélation unique avec la

forme d’onde désirée (sur chaque capteur), comme schématisée sur la figure 2.12.

2) expression de la solution sous forme de “BFA et banc d’égalisation au temps symbole”:
Envisageons les 2 cas possibles:
2.1- en abscence de bruit (Vy = 0), la solution large-bande (2.45) n’est pas définie car la
matrice carrée (Q QH) de taille LQ), x LQ), est singuliére (car de rang < K). En fait, en
I’abscence de bruit, il existe une infinité de solutions optimales qui annulent completement
la MSE, et la solution par banc de filtre adapté (2.32) en est une, se résumant alors sans
bruit au pseudo-inverse de G(f), soit (G”(f).G(f))~".G"(f).
2.1- en présence de bruit (Ny # 0), on peut vérifier (par décomposition en valeurs singulieres
de G(f) par exemple) que (g(f) G"(f)+ ZN_EOb'iLQT> est inversible.
A partir de (2.44) et en multipliant & droite par G(f), on obtient:

L (PG = 1'T(H(f) = 17T (H)L(f) (2.47)

A partir de (2.44), on obtient encore

Z_lfw(f)z(Q—Ej’)- 1. D(HLHS) —h, (DG |-G (f) (2.48)

Ly

En injectant (2.47) dans (2.48) et en utilisant (2.42), on obtient la forme générale de la

solution par BFA énoncée en (2.32).
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el loa” crr+ o]

N |
e LTI
[\::\\\ 1 [m]
7

1)
v —

’7‘ I B Ts
* filtre large-bande «LL» 8

filtres adaptés

. ala forme
correction large-bande d’onde désirée

F1c. 2.12 — formulation directe (Wiener) de la solution MMSE, équivalente d la structure
théorique linéaire par BFA

% Performances en MSE, SINR, BER

On déduit Pexpression de la MSE des équations (2.46) et (2.47) en fonction du gain

global glo, .. sur toute la chaine E/R pour l'utilisateur “17:

e[0]
(MSE)pe = A2(1_gl011me[0]) (2.49)

ou
oy =Ts [ T(LG7'T0) Ldf (2.50)

Le facteur glo,, ... est un réel positif inférieur ou égal a 1 (la MSE étant nécessairement

réelle et positive), gél[fgéralement tres proche de 1. L’égalité a 1 se produit en situation “sans
bruit”, ou le détecteur MMSE se comporte exactement comme le détecteur ZF en restituant
une MSE nulle.

La (MSE) peut d’ailleurs étre exprimée en fonction de la dsp du bruit. En substituant
1= f%s l{;’(f)flg'(f)lldf et (2.50) dans (2.49), on obtient une forme de (MSE) similaire

au cas ZF, mais cette fois €11me[0) dépend de la dsp Ny du bruit:

1 1
MSE) e = (2Ng—
( ) ( OTS)VM[U]

-€11me[0] (2.51)
oll le coefficient au retard nul de I'égaliseur s’établit en fréquence par:

cumen =Ts [ 1IT7 (1)1, 0f

Ts
On vérifie que:
— le facteur global de la branche “1” est tel que:

No
91011me[0} =1- (Q—Eb)-enme[o] (2.52)

On obtient cette relation en remplagant L(f) par L'(f) — (2%,);( dans (2.50).
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— le coefficient au retard nul de I’égaliseur est un réel positif tel que:

1

T%Ob) (2.53)

€11me[0] =

Cette inégalité est obtenue en utilisant la décomposition de Cholesky L' (f) = L'(f).L"" (f)
ot L'(f) est une matrice triangulaire inférieure de taille K x K avec des éléments po-
sitifs sur la diagonale. L’inégalité de Schwartz permet d’écrire:

Ts. [ 1T LGILT (D0 - Ts [ ATETHOL (DL 21

Ts

[\

N~

€1ime 0]

~

L) +(gg) L
On conclut que e;1,,¢0] est minoré et que le minimum (enme[g])mm est obtenu lorsque
QH(f) et L'"'(f) coincident & une constante prés, c’est a dire lorsque la matrice I'(f)

est proportionnelle & la matrice Identité. Le minimum est donc atteint pour L'(f) = I,

-1
d’ott I'on déduit que: (erimefg)), . = <TS f% 1L, + (%)iﬁlﬂf) = 1+(1N—)'
S 2 b

La puissance d’Interférence plus bruit en fonction de la MSE (équations (2.31) et (2.49))
s’écrit:
(IN)me = glonme[o}-(MSE)me

Le coefficient au retard nul de ’égaliseur est cette fois normalisé par le gain global pour

former le facteur de dégradation du SINR, ce qui est exprimé au travers de:

Azgloilmeﬂ

(SINR).. = —7x- a (2.54)
2E, 1

= (m).gloumem].

(2.55)

ellme [0}

On vérifie a partir des équations (2.52) et (2.53) que le facteur de dégradation est un réel

positif supérieur a 1:

1
(51) = €limefo] 7 > 1
me o glollme[U]
Les SINR des trois types de récepteurs qui viennent d’étre décrits (filtre adapté, récepteur
28,

ZF optimal, récepteur MMSE) sont inférieurs a (=5:2). Pour les situations de fort (%)7 ils

No
sont ordonnés de la manieére suivante:

(SINR),, < (SINR),, < (SINR),, < (%) si 22 >> 1 En terme

No
d’Erreur Quadratique Moyenne, conformément aux criterex utilisés, on a:

(MSE)meS (MSE)zf et (MSE)meS (MSE)mf

On s’attend ainsi a améliorer les performances de la téte de réception par un complément
d’égalisation, MMSE de préférence si le bruit n’est pas négligeable.
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* Quelques Commentaires
— la solution MMSE est garantie en présence de bruit. Elle nécessite néanmoins la connai-
sance du rapport ]}i—g dans cette version théorique, établie directement a partir de la
connaissance du canal. On pourra évidemment en pratique remplacer % par un facteur

de régularisation € comme suggéré en égalisation mono-utilisateur dans [109].

— la Réponse impulsionnelle de ce détecteur est également infine, non causale, avec une
symétrie hermitienne pour les coefficients du banc d’égalisation. Néanmoins, pour un
niveau de bruit non négligeable, la décroissance des coefficients est plus rapide que pour

la solution Zero-Forcing, ce qui généralise le cas mono-utilisateur non CDMA [108].

— on peut montrer que ’amplification du bruit diminue avec le niveau de bruit intégré

dans la bande “chip” de réception, et donc avec le rapport g—g Cette amplification peut

~H “
se mesurer par la norme de la réponse en fréquence du détecteur I  (f).l  (f).

2.3 Lien avec les résultats généraux en multi-capteur

non CDMA avec brouilleurs

Dans ce paragraphe, nous nous proposons de faire le lien entre les structures théoriques
linéaires que nous venons d’établir et celles obtenues il y a quelques années [105], [104],
[19], [63] en contexte “multi-capteur, mono-utilisateur (non-cdma), avec brouilleurs et canal
sélectif”. Les structures que nous avons établies doivent correspondre a une forme particuliere
de ces résultats antérieurs puisque nous nous intéressons seulement aux symboles d’un uti-
lisateur particulier (ou code désiré), et que les signaux associés aux autres codes peuvent
étre considérés comme des brouilleurs (dont la forme d’onde est, ici, connue). Par ailleurs,
nous avons montré dans la partie I que le systéeme avec étalement de spectre adopte bien la
forme d’une communication numérique classique, en remplagant simplement les impulsions

de mise en forme classiques par des impulsions large-bande.

Rappelons les résultats multi-capteurs non CDMA avec brouilleurs, issus de [19]:
La structure théorique linéaire optimale (critere ZF et MMSE) comporte (Cf bas (c-) de la
figure 2.13):

— une tete de réception permettant d’obtenir une suite discrete y’l[m} au temps symbole
a partir des signaux continus recus sur chaque capteur. Cette téte de réception a été
dénommée FAST (Filtre Adapté Spatio Temporel) par les auteurs francais cités. Elle
comporte:

1- un filtre spatio-temporel blanchisseur des interférences et du bruit, en entrée du
récepteur,

2- un banc de filtres adaptés a la forme d’onde globale de I'utile vue par chaque capteur,
soit ggl)H(T), - gEL)H(T), avant recombinaison en une seule voie.

3- un échantilloneur synchrone a la cadence Ts.
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— un égaliseur synchrone au temps symbole, commun a tous les capteurs. Cet égaliseur
inverse en fréquence (completement en ZF ou en tenant compte de (752) en MMSE)

le canal global discret jusqu’a ’entrée de I’échantillonneur, constitué du repliement de
Pensemble “canal-FAST”.

Nous nous intéressons au détecteur linéaire avec le critere MMSE. En utilisant le forma-

lisme fréquentiel large-bande, la formulation sous forme vectorielle du détecteur est:

i (= (2" (DR DI +1) 8 - B () (256)

- ~

e

. J
v~

Ts—egaliseur FAST

avec
No
2E,

Ry = (B + )Ly ) et ol (1) = GG - 4,141

ou ﬁm( f) désigne la matrice de corrélation en fréquence des “interférences plus bruit”, et
R (f) désigne la matrice de corrélation en fréquence des interférents (ou brouilleurs), calculés
en supposant les symboles des différents codes et le bruit décorrélés. Ces matrices peuvent

étre déduites de la représentation large-bande (1.10).

Cette structure théorique linéaire MMSE de réception, exprimée par I’équation (2.56), a
une allure différente de celle énoncée dans les paragraphes précédents. Nous allons montrer

qu’elle est en réalité strictement équivalente.

Démonstration

Partons de la forme directe (de Wiener) du détecteur MMSE que nous avons établie en

équation (2.45) et exprimons la en fonction de B (f):

~T . . . -
Ly (D) = 3700 (B, (5) +3,(D-57())
d’olt 'on déduit, en utilisant I'inversibilité de & (f):

~T

b (1) = (PR 0. (L, + 8,7 (B HD)

En utilisant la relation:

(14870 B, (£).4,() 97 () By L) =8 (DB ) (L + 8,547 (F) £, 1)

[\ S/
-~

scalaire

- T T
on arrive au résultat [, (f) = l’lme(f) par l'intermédiaire de:

BB (L, + 3, (D8 (DB 5(H) = (1+a7 (0B 4,(0) 47 () B, L()
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N : H a-
@ (1) (QGH(J’) + (2E%)IT g, (a-)
r
[, , d
U (1) Correction f-adapté g,V [— /4»1[171]
L» large-bande 1 adapté g, /'® Ts

I

G"(f) ()

-1
e/ = lT-t(f)ﬂ%)l)

A

f. adapté gJ(I)H K branches d] [m]

r) (0 L
f. adapté g, 1 ®—T/4> égaliseure,;, [—>GH—>
S /
\ .
e L [ adapté g, D1 ?@—/4’ égaliseur ey
f- adapté g, /"
10 ©)

N ! 1
(é[ N+ (O)IT i =
2 g V) gf(f)(li](/) +(2NT‘L)l) g, +1

(1) .
v .| Blanchiment £ adapté g,/VH |~
r® (1) T Interférents Gr)—/H

+ Bruit

A

¥ Egaliseur synchrone[—>
Jf- adapté g," Ts d] [m]

A

FiG. 2.13 — 3 facons équivalentes de formuler le récepteur linéaire théorigue MMSE:
(a-): Forme directe de Wiener: Correcteurs large-bande + FA & la seule forme d’onde désirée;
(b-): BFA + banc d’égaliseurs au temps T's;

(c-): FAST avec blanchiment + égaliseur synchrone mono-utilisateur.

La figure 2.13 montre ainsi les 3 facons équivalentes de représenter le récepteur linéaire
MMSE, utilisant la connaissance de tous les codes et du rapport (%)

Notes:
1-) les échantillons numériques au temps symbole en sortie du FAST constituent un résumé ex-
haustif pour la détection des symboles de l'utilisateur désiré. En situation mono-utilisateur avec
brouilleurs, la meilleure estimation possible des symboles pourra étre obtenue par traitement
numérique (non linéaire) au temps symbole de ces échantillons discrets.
2-) la référence [5] fournit une bonne revue des récepteurs optimums théoriques dans le cas multi-
capteur, mono-utilisateur (non-CDMA). Elle établit les solutions optimales pour le détecteur & MV,
les structures non-linéaires & décision dans la boucle, et les structures linéaires ZF et MMSE. Cette

derniére apparait alors comme un cas particulier des solutions (b-) et (c-) présentées ici.
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2.4 Commentaires et Conclusion

Les solutions linéaires de détection multi-utilisateur (criteres Zero-Forcing ou MMSE)
sont basées sur 1’ inversion “complete ou partielle” de la matrice spectrale des inter-canaux
repliés. Ceci généralise les résultats classiques obtenus avec des canauz faiblement sélectifs,
basés sur la matrice de corrélation des codes au retard nul; Avec des canaux a faible étalement
temporel devant la durée symbole, ’égaliseur n’a pas de profondeur temporelle et se résume
a recombiner linéairement les y, im]- Dans ce cas, la matrice spectrale des inter-canaux repliés,
blanche en fréquence (mais non diagonale si les formes d’ondes ne sont plus orthogonales),
est identique a la matrice de corrélation au retard nul puisque la dimension fréquence n’in-
tervient plus. On retrouve alors les égaliseurs décrits par les auteurs de [107], [61], [103],
[76]. En présence de CGE/Rr sélectifs dans la bande symbole, on rajoute alors la dimension
fréquence f, ce qui est équivalent a traiter indépendemment plusieurs canaux non sélectifs

a bande étroite par rapport a Tis (stationnarité au 2"¢ ordre des échantillons au temps T's).

Le détecteur linéaire Zero-Forcing supprime l'interférence, sans présupposer la forme de
la modulation de base, du moment que c’est une modulation numérique linéaire, respectant
la forme (1.1) du chapitre 1. Notons également que le détecteur ZF optimal n’égalise pas le
canal large-bande de propagation mais corrige seulement ’effet du canal sur les symboles
numériques observés a temps discret, généralisant les résultats mono-utilisateur [108], [58].
Il annule ainsi l'interférence sur les symboles tout en minimisant (sous contrainte) "ampli-
fication du bruit, contrairement au détecteur ZF non-optimal qui consisterait a inverser le
canal large-bande (dans la bande chip #-) avant la corrélation avec le seul code utile. Une
telle égalisation du canal large bande, ne bénéficierait pas du repliement constructif (propre
a la solution optimale), ce qui entrainerait une amplification tres importante du bruit, iden-
tique quelque soit le nombre de codes actifs K. La solution ZF optimale a au contraire des
performances optimisées par rapport a K, comme nous le verifierons au chapitre suivant.

Le critere MMSE permet de faire le meilleur compromis vis a vis des 2 perturbateurs, bruit
et interférence. Rappellons néanmoins que les performances en TEB ne seront généralement
pas les meilleures possibles, a moins que l'interférence puisse étre considérée comme approxi-
mativement Gaussienne (trés grand nombre d’utilisateurs). Notons aussi que si nous avions
utilisé le critere de maximisation du SINR, les solutions auraient été plus complexes, basées

sur des calculs de vecteurs propres en fréquence.

Nous avons abouti a des méthodes tres simples d’évaluation des performances; Pour le
facteur de dégradation ZF par exemple, on part de la réponse en fréquence du canal vue
par chaque capteur, on forme la matrice des inter-spectres repliés, on l'inverse pour chaque
fréquence et on mesure l'aire en fréquence du premier motif. Nous sommes maintenant a
méme d’appliquer ces méthodes au calcul des performances des détecteurs linéaires (Rake2D,

linéaire ZF, ou MMSE), pour un canal déterministe invariant dans le temps donné.



Chapitre 3

Application du calcul de
performances théoriques pour

différents modeles d’environnement

3.1 Calcul de performances moyennes pour un canal a

variations aléatoires

3.1.1 Synthése pour un canal invariant

Pour une réponse impulsionnelle donnée de canal déterministe et invariant dans le temps,
les performances des détecteurs vont étre évaluées a partir des formules théoriques (2.22, 2.38,

2.39, 2.55) développées au chapitre 2, en approximant les mesures d’aires en fréquence par

la méthode des rectangles, avec un pas fréquentiel de Af = ﬁ et un suréchantillonnage
temporel de T¢/8 pour former les retards des trajets.
Ces performances sont de la forme:
2E,, 1
SINR) = (—). — 3.1
(SINR) = (57 5 3.)

ou [r représente la dégradation sur le SINR causée par l’interférence, spécifique
pour les récepteurs Filtre Adapté, Zéro-Forcing et MMSE. Pour I'égaliseur Zéro-Forcing, [;
représente aussi le recul de seuil pour le TEB.

Nous rappelons que ces formules de performance supposent une parfaite connaissance du ca-
nal et une parfaite synchronisation rythme, elles correspondent donc a des bornes supérieures,

qui seront inévitablement dégradées en situation réelle.

93
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3.1.2 Adaptation pour un canal a variations aléatoires lentes

* méthodologie générale pour le calcul de performances: dégradations

dues a la sélectivité en fréquence et aux évanouissements en temps

""""""""""""""""""""""""""""""""""""""""""""""""""""""""""""""""""""""""""""""""""""" Récepteurs |
Calcul de performances FA |
: p — INSR: MMSE |
Modéle !
d’environnement . II ZF
h(/) (T t) - Mesures d’aires
’ en frequence —» Pr. d’erreur: ZF
a partir de=r(f),=r(f)-1 (TEB)
Tirage aléatoire des Moyennes
parameétres du modéle d’ensemble
all(t) INSR, TEB
dépend de: - I'interférence (=> forme de I'onde)
- du « fading » (=> énergie de I'onde)

Fic. 3.1 — méthodologie de calcul de performance pour un modele de canal & variations

aléatoires lentes

La formule (3.1) n’est valable que pour une réponse impulsionnelle de canal déterministe
et invariante dans le temps, ce qui n’est pas le cas des modeles radio-mobile décrits au pa-

ragraphe 1.3.4 de la partie [, aléatoires principalement par I'intermédiaire des amplitudes a.

Plutot que de calculer les performances pour une seule réalisation des amplitudes des tra-
jets (supposées alors déterministes, égales par exemple a leur valeur moyenne), nous allons
donner des performances moyennes sur [’ensemble des réalisations possibles de la réponse
impulsionnelle. Cette démarche classique [76, 17] peut étre utilisée pour représenter la situa-
tion pratique d’un canal & variations lentes: un tirage de {a!} est associé a la réponse impul-
sionnelle du canal prise a un instant donné. La variation temporelle est suffisamment lente
pour considérer le canal fixe sur la réalisation (sur une portion de slot par exemple) et par-
faitement estimé. Ainsi, le terme d’interférence (3;, de méme que 1’énergie moyenne
par bit E, (liée au gain en puissance de la forme d’onde globale Vi1[o] PAr ’équation (1.2)
du chapitre 1) deviennent des variables aléatoires. Nous releverons alors les espérances du
SINR, de I'inverse du SINR et de la probabilité d’erreur (en ZF), calculées sur un tres grand
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nombre de réalisations:

(SINR) £ E{SINR} = 2.% (3.2)
NS £ ) = ) () (33)
(Po)., = B Q(\/ e ) 3.4
ou [y 2 %{2 = E—: traduit le “fading” d’amplitude, le surlignage représentant I’espérance

ou la valeur moyenne.

La dégradation des performances est due a deux phénomenes différents: I'interférence,
au travers de (3; et le “fading” d’amplitude (étalement de la fonction de densité de proba-
bilité de I'énergie normalisée g—’;), via fr. Nous utiliserons préférentiellement le (INSR) au
(SINR), car ce dernier se résume (%)E{ﬁ—ll} (lorsque le “fading” d’amplitude et le terme
d’interférence sont décorrélés) et ne fait pas apparaitre le “fading” d’amplitude, pourtant

terriblement dégradant en terme de TEB comme nous le rappellerons.

% situation artificielle “sans fading”

Afin d’obtenir la dégradation moyenne seulement causée par l'interférence, nous in-
troduisons artificiellement une situation “sans fading”, ol d’une réalisation a 'autre, la
forme d’onde est toujours aléatoire mais son gain en énergie Y11[o) €St maintenu constant a

711[0}, ce qui fixe I’énergie recue & Ej, = E} et rend déterministe et constant Bf = Bf =1.

* effet de la diversité en réception pour un canal “flat fading”

En ’absence d’interférence (8; = 1), avec un canal mono-trajet soumis a un “fading”
de Rayleigh, en supposant N branches de diversité indépendantes et de méme puissance en
réception (par exemple N = L capteurs sans corrélation), on obtient:

E, = N.E,S") Vn =1..N avec E,En) x o?

ol le module de « suit une loi de Rayleigh, E,S") suit une loi du x? & 2 degrés de liberté,

Ey suit une loi du y2 & 2N degrés de liberté, de telle sorte que:

Ey
Ey

— 1
) = p(Eb)-Eb—p(ﬂ—f)
N¥ Eb)Nfl‘e_N(

~ (N- 1)!'(E,,

»(

)

e
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La probabilité d’erreur élémentaire Pe(FE}) = Q( (QTEO”)) est moyennée selon la densité de

probabilité de E, en accord avec (3.4): (Pe)_, = 0+°° Pe(E,).p(Ey)dEb. On vérifie alors [76]

que la probabilité d’erreur (Pe)_, varie asymptotiquement (pour ﬁ—’; >> 1) comme (%)_

La pente de la courbe de TEB (échelles Log classiques) indique alors I'ordre de la diversité, N.

Note: lorsque N = 1, les performances en TEB sont tres dégradées par rapport aux perfor-
mances idéales obtenues avec la fonction extrémement décroissante Q(.) (Cf courbe de référence en
pontillé sur les figures de résultats avec “fading”). Lorsque N — oo, on retrouve les performances

idéales obtenues avec un canal mono-trajet sans “fading”.

* mesure de la diversité équivalente pour un canal quelconque

indice cv

Avec un canal aléatoire quelconque, on pourra toujours définir un ordre de diversité
équivalent NV, relatif a un “fading” de Rayleigh. Ce nombre équivalent peut étre obtenu,
comme proposé dans [25], & partir du coefficient de variation cv de la puissance recue (écart
type normalisé). Il est établi dans [25] que pour un “fading” de Rayleigh, une recombinaison

parfaite avec N branches indépendantes de méme puissance, on a:

— — 2
1 \VE? — FE
N, = A (3.6)

=— avec cv = —
cv? E,
indice 3 !
Compte tenu de la faible corrélation entre (3 et le terme d’interférence 3; (Cf figure 3.2),
" (INSR) en présence de “fading” se déduit de celui de la situation “sans fading” par une

pondération par le facteur Bf:
(INSR)fading = Bf(INSR)no fading

Bf est ainsi un indicateur de recul du au “fading”, qui décroit vers 1 lorsque le nombre
de branches N tend vers 'infini. En situation “avec fading”, nous ne tracerons pas les courbes
d’(INSR) qui se déduisent quasiment de celles de la situation “sans fading”, connaissant
By -

A partir de 3, = 0+°°(§—’;)).p(g—i’)d(g—i’) et de I’équation (3.5), on montre par récurrence (pour
N > 1) que relativement a un “fading” de Rayleigh et N branches de diversité indépendantes:

N

Bf “N_1 (3.7)

On disposera ainsi de deux indices, cv et 3, pour mesurer le “fading”, méme si on sait que

les indices énergétiques moyens ne sont pas suffisants pour interpréter quantitativement la
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probabilité d’erreur. Afin de faciliter I'interprétation des résultats, nous indiquons dans le

tableau suivant les valeurs en dB de ces deux indices pour quelques ordres de diversité:

N, 2 [3 |5 |8 |+
cv (dB) || 0 -1.5]-23 |-35 | 4.5 | -00
B; (dB) || +o0 |3 | 1.76 | 0.96 | 0.57 | 0
1 capteur 2 capteurs 3 capteurs
1 1 1
0.8 0.8 0.8
506 0.6 0.6
=
g
So4 0.4 0.4
WK
0.2 0.2 0.2
k/K/*/’NK
0 05K 0 Hs—% x = 3
12 4 8 12 16 12 4 8 12 16 12 4 8 12 16
K Nb d'utilisateurs K K

F1G. 3.2 — Coefficient de corrélation entre 3r et B¢ pour le modéle de canal “Vehicular B”
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3.2 Résultats pour les différents environnements

Nous allons présenter les résultats pour 3 modeles de canaux: canal “Indoor A” (IA),
“Pedestrian B” (PB) et “Vehicular B” (VB), présentant un étalement respectivement de
I'ordre de 1.5 chips, 1 symbole et 5 symboles. Les simulations utilisent les parametres de
canal qui ont été présentés pour les 3 modeles au paragraphe 1.3.4 de la partie I., avec la

discrétisation précisée au paragraphe précédent (3.1.1).

3.2.1 Résultats avec canal “Vehicular”

* “Vehicular” sans “fading”

1 capteur 2 capteurs 3 capteurs

MF INSR (dB)

1 1 1
-3 -3 -3
o
7 -7 -7
x
7
Z-1 11 -1
w
Q.15 -15 -15
=
-19 -19 -19
23 23 23
O 4 8 12 16 20 0 4 8 12 16 20 0 4 8 12 16 20

- -1 -1
m 10 10 10
L
'_
[o2]
£
(]
Q. - -3 -3
t 10 10 10
o
()
N
10 . 10° 10°
0 4 8 12 16 20 0 4 8 12 16 20 0 4 8 12 16 20
Eb/N, (dB) ED/N, (dB) Eb/N, (dB)

FiG. 3.3 — Performances en “Vehicular B” sans “fading”



CHAPITRE II.3. PERFORMANCES POUR DIFFERENTS ENVIRONNEMENTS 99

La Figure 3.3 représente les résultats en VB pour 1, 2, 3 capteurs et une situation “sans
fading”. Chaque cellule élémentaire de la figure superpose les résultats pour 1, 2, 4, 8, 12 et
16 utilisateurs en ligne continue (du bas vers le haut). Les lignes pointillées donnent les per-
formances théoriques idéales obtenues avec un canal mono-trajet “sans fading”. Rappelons
que les courbes d’(INSR) en Zero-Forcing se déduisent de celles en MMSE: identiques pour
de forts %, et conservant ensuite le méme décalage en dB par rapport a (et donc parallele

a) la droite idéale en pointillés, quelquesoit ]]f,—’(;

En terme d’(INSR), nous observons d’abord une grande amélioration (diminution de
Br) en MMSE ou ZF par rapport au simple filtre adapté (MF), dont les courbes sont
bornées inferieurement par un plancher da a l'interférence, pour les fortes valeurs de K.
Cette amélioration est accentuée avec 2 ou 3 capteurs, ce qui ramene pratiquement aux per-

formances idéales.

En terme de TEB en ZF, un recul trés important est observé, égal & 15 dB pour Pe=1073
lorsque la saturation du nombre d’utilisateurs (K = 16) est approchée. Le multi-capteur
redonne des degrés de liberté et ramene le recul a seulement 1 dB avec 3 capteurs.

On note aussi que, malgré un étalement du canal important par rapport a la durée symbole
(ce qui indique généralement un canal tres sélectif en contexte non-CDMA), I'TES est treés
faible en sortie du filtre adapté, et ainsi les performances quasi-idéales apres égalisation en si-
tuation mono-utilisateur (K = 1). Ceci s’explique par le fait que les trajets prépondérants ne

sont pas espacés d’un multiple exact de T's, comme discuté au paragraphe 2.1.4 du chapitre 2.

* “Vehicular” avec “fading”

La Figure 3.4 représente les résultats pour un récepteur ZF en situation de “fading”
(haut de la figure). La courbe pointillée supérieure correspond aux performances avec un
canal mono-trajet soumis au “fading” de Rayleigh avec un seul capteur de réception, c’est
a dire sans diversité. L’importance du “fading” est matérialisée par les courbes du bas qui
indiquent la dispersion de la densité de probabilité de 1’énergie du canal rapportée a sa valeur
moyenne. Nous avons aussi porté les indices cv et Bf.

Nous observons en mono-capteur une dégradation de 3 a 5 dB par rapport aux courbes de
TEB “sans fading”. Le tres important recul supérieur a 18 dB pour 16 utilisateurs est réduit
a 3 dB avec 3 capteurs.

Nous notons, pour un utilisateur et sans diversité spatiale, que la sensibilité en TEB est
meilleure qu’en situation mono-trajet soumis au “fading”, ce qui s’explique naturellement
par la diversité de trajets (trajets résolus) dont bénéficie ’environnement “Vehicular”. Nous
relevons en effet en mono-capteur cv= -1.6 dB et Bf: 2 dB, ce qui correspond déja a un
ordre de diversité N, compris entre 2 et 3. Cet ordre passe environ a 5 et 7 avec 2 et 3

capteurs.
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FiG. 3.4 — Performances en “Vehicular B” avec “fading”
3.2.2 Résultats avec canal “Indoor”

* “Indoor” sans “fading”

Nous vérifions sur la figure 3.5 que le trés faible étalement du canal “Indoor”, avec
6 trajets quasiment pas résolus, induit assez peu d’interférence, méme lorsque le nombre
d’utilisateurs est élevé. Le TEB apres égalisation du canal [A “sans fading” est quasiment

celui de la situation idéale (lorsque K < 12), méme avec un seul capteur.

* “Indoor” avec “fading”

Il est intéressant de comparer la situation “fading” vue précédemment pour le canal
“Vehicular” avec celle observée en environnement “Indoor A” (figure 13) ou il n’y a pra-
tiquement pas de diversité de trajets et tres peu d’interférence en sortie du banc de filtres
adaptés. Avec un capteur, la probabilité d’erreur est quasiment celle d’une situation mono-
trajet soumise au “fading”, quelque soit le nombre d’utilisateurs, traduisant de faibles (; et
un fort Bf. La diversité spatiale est alors nécessaire, méme si K est faible, afin de diminuer
le “fading” d’amplitude: en mono-capteur cv= -0.3 dB et Bf: 5 dB, ce qui correspond a un
ordre de diversité V., tres faible, légerement supérieur a 1. Cet ordre passe environ a 2.5 et

4 respectivement avec 2 et 3 capteurs.

L’amélioration serait moins flagrante avec des trajets corrélés d’un capteur a l’autre.
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FiG. 3.5 — Performances en “Indoor A” sans “fading”

Néanmoins, ’environnement “Indoor” qui a le plus besoin de diversité spatiale présente une
situation tres favorable en “downlink” sur le mobile [48] [25] due & la proximité des diffuseurs
et du récepteur, comme nous I’avons rappelé dans la partie I. Si nous introduisons cependant
une corrélation de ’enveloppe d’un capteur a l'autre, nous pouvons vérifer sur le haut de
la figure 3.7 que pour une corrélation de corrl = 0.225 entre 2 capteurs juxtaposés et de
corr2 = 0.09 entre le premier et le troisieme capteur, ce qui correspond a un espacement, inter-
capteur de \/4 (3.25 cm) dans une répartition isotrope des micro-trajets, les performances
sont quasiment identiques a celles obtenues sans corrélation. Dans une situation de plus forte
corrélation (corrl = 0.8 et corr2 = 0.4), 'amélioration serait effectivement moins bonne,

comme représenté sur le bas de la figure 3.7.
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Fi1G. 3.6 — Performances en “Indoor A” avec “fading”
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Fia. 3.7 — Performances en IA avec “fading” en introduisant une corrélation de l’enveloppe
entre les capteurs: haut (corr1=0.225; corr2=0.09) et bas (corr1=0.8; corr2=0.4)
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3.2.3 Résultats avec canal “Pedestrian”

Les résulats, avec et sans “fading”, présentés sur les figures 3.8 et 3.9 sont tres proches de
ceux obtenus en “Vehicular”. Dans les deux cas, les trajets sont résolus, mais ici 'interférence
d’acces multiple est relativement concentrée au retard nul (durée du canal inférieure a Ts),
contrairement au cas “Vehicular B” qui nécessitera une profondeur plus importante pour

I’égalisation.

1 capteur

2 capteurs 3 capteurs

N |
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FiGc. 3.8 — Performances en “Pedestrian B” sans “fading”
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FiG. 3.9 — Performances en “Pedestrian B” avec “fading”

3.2.4 Conclusion de la partie II

Cette étude a permis, en se positionnant sous un aspect de représentation et d’in-
terprétation en fréquence, de faire le point (non exhaustif) sur les structures de détection
linéaire du lien descendant d’un systeme TD-CDMA, avec une réception sur une antenne a
éléments multiples. Nous avons retrouvé les expressions et performances de ces détecteurs a
partir des représentations large-bande et dans la bande symbole, basées sur la matrice spec-
trale des inter-canaux repliés. Enfin, nous avons appliqué les expressions des performances,
qui constituent des bornes pour les situations réelles (structures de réalisation a durée fi-
nie, erreurs d’estimation du canal, de la synchronisation ...), aux modeles d’environnement

“Vehicular B”, “Indoor A” et “Pedestrian B”.

adéquation des structures linéaires

Vis a vis de l'interférence, les structures linéaires ne sont pas les meilleures. Néanmoins,
pour les canaux typiques de la norme, leurs performances sont satisfaisantes. La situation
artificielle “sans fading” permet justement de mesurer les performances moyennes, pour
toutes les réalisations possibles de formes d’ondes, sans faire intervenir la dégradation due aux
évanouissements. Nous avons vu qu’avec un récepteur linéaire MMSE équipé de 2 capteurs,
la dégradation due a l'interférence était inférieure a 2 dB (en INSR, pour un ff—z < 16 dB,

et le pire cas de 16 utilisateurs) par rapport a la situation d’un canal mono-trajet.
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apport théorique de la détection conjointe et de la réception multicapteur

A partir du modele “Vehicular” B, sélectif en fréquence, et du modele “Pedestrian B”,
nous avons d’abord illustré le bénéfice de la détection conjointe par rapport au simple filtre
adapté a la forme d’onde de I'utile, surtout lorsque la marge de code est petite. Nous avons
pu également mettre en évidence la nette amélioration des performances avec une réception
cohérente sur 2 ou 3 capteurs, qui diminue l'interférence et facilite 1’ “inversion” opérée par

I’égaliseur.

Le canal “Indoor A” induit tres peu d’interférence car tres peu sélectif en fréquence,
mais il est en conséquence completement soumis aux évanouissements, puisque privé de
diversité temporelle (trajets non résolus). Avec un seul capteur, les performances en TEB
sont extremement dégradées pour un modele d’évanouissement de Rayleigh, par rapport a
une situation sans évanouissement. On pourrait presque dire a partir de ces exemples, que
I’ “interférence est a préférer aux évanouissements”, et considéré ce point pour le dimension-
nement des systémes (Bande plus large quitte & superposer d’avantage d’utilisateurs?). Mais
en ce qui concerne le sytéme complet TDD-UMTS (et tout autre systéme un peu robuste
...), cette dégradation (1 seul capteur) doit étre completement nuancée car la diversité tem-
porelle absente du canal “Indoor”, est artificiellement introduite par le schéma de codage
a I’émission, avec entre autre un entrelacement temporel des données. En raisonnant sans
codage, on note la spectaculaire amélioration des performances avec un deuxieme capteur,
qui apporte la diversité pour réduire 'effet des évanouissements. Pour un seul utilisateur
(interférence quasi nulle), le recul d’une douzaine de dB (pour TEB = 1073) est réduit & 5

dB avec un deuxieme capteur.

En conclusion, une antenne cohérente en réception améliore la transmission en luttant a la
fois contre la sélectivité en fréquence et le “fading” d’amplitude (sélectivité en temps). Or ces
deux caractéristiques ont tendance a s’exclure puisque duales; particulierement en contexte
CDMA, la diversité de trajet (diversité temporelle réduisant le “fading” d’amplitude) amene
de la sélectivité en fréquence, et 1'abscence de trajet secondaire résolu correspond a un
“fading” d’amplitude important.

Ainsi, le bénéfice de la réception multi-capteur est garantie pour lutter contre les deux

phénomeénes indésirables duaux que peut introduire un canal.

Note: en terme de bilan de liaison, les performances présentées bénéficieront d’une amélioration
supplémentaire de 10log(L) dB pour tenir compte du gain d’antenne. En effet, rappelons que
par convention, la grandeur FEjp utilisée pour former le rapport f,—g qui parametre les courbes de

performances, correspond a 1’énergie moyenne par bit sur ’ensemble des L capteurs.
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Le calcul de performances pour différents modeles d’environnement vient d’étre mené
pour un récepteur linéaire théorique sans contrainte de causalité ou de durée finie. Nous
avons vu que pour une liaison descendante CDMA telle que le syteme UMTS-TDD, Ia
réception multi-capteur amene de nettes améliorations, combattant les phénomenes duaux,
d’évanouissement et d’interférence, apportées par le canal de propagation. Pour I’aspect
réduction d’interférence, le récepteur multi-capteur opérant par détection conjointe est alors
particulierement efficace. Cependant, la puissance de calcul est limitée sur le mobile pour des
raisons de consomation/autonomie et d’encombrement, ¢’est pourquoi nous nous intéressons
maintenant a différentes manieres de réaliser (en approchant si possible 'optimal théorique)
ce détecteur linéaire. En effet, avec des structures pratiques basées sur des filtres numériques
a nombre fini de coefficients, la diversité des parametres du systeme rend les performances
(vis a vis de l'interférence et de I'amplification du bruit) et la complexité tres dépendantes

du choix de la structure et de la méthode utilisée pour calculer les coefficients des filtres.

Pour le calcul des coefficients, nous chercherons les coefficients optimums (selon le critere
choisi) pour un nombre fini de coefficients donné, ou approcherons ceux issus des solutions

théoriques a durée infinie.

Pour le choix de la structure, nous considérerons d’abord deux structures qui nous par-
raissent les plus naturelles pour passer des versions théoriques a temps continu aux versions
discretes: la premiere, appelée “T'c-structure”, est la structure linéaire libre qui recombine au
temps symbole les sorties de filtres transverses fractionnés traitant les échantillons (au temps
T'c ou sous-multiple) de chaque capteur. La seconde, appelée “Ts-structure”, est la structure
imposée dérivée des solutions théoriques a durée infinie et intégrant le modele multi-trajet
du canal. Elle travaille sur les deux échelles de temps des signaux a étalement de spectre, en
combinant filtres discrets large-bande et filtres transverses au temps symbole.

L’étude et la comparaison (en terme de détection, de calcul des coefficients, de compor-
tement et de compromis performance/complexité) de ces deux structures antagonistes nous
aménera a proposer de nouvelles structures intermédiaires cherchant a conserver les “bonnes

caractéristiques” de chacune des 2 structures de référence.

Apres avoir présenté les versions statiques des structures investiguées, considérant le ca-
nal quasi-invariant et bien estimé (amplitudes complexes et retards des trajets), nous nous
intéresserons finalement a la mise a jour adaptative de ces structures durant le “slot” a 'aide
des décisions. Cette adaptation automatique aux variations du canal est nécessaire, ou en
tout cas tres bénéfique, lorsque la vitesse de déplacement du mobile est supérieure a une

cinquantaine de km/h.

Note: Précisons que nous utiliserons ici seulement des filtres discrets & réponse impulsionnelle fi-
nie (RIF). Nous nous sommes intéressés a d’autres structures possibles, utilisant des filtres récursifs,

mais elles nous ont paru moins fiables et plus complexes.



Chapitre 1

Deux structures linéaires
antagonistes: structure libre et

structure imposée issue de la théorie

1.1 Discussion vers les détecteurs pratiques...

Nous considérons donc d’abord deux structures a nombre fini de coefficients. La Tc-
structure est représentée figure 1.1. Elle constitue une version discrete non récursive, basée
sur des filtres RIF multi-cadences, de la forme la plus générale du détecteur continu décrit
par I’équation (2.23) (ou la figure 2.8) de la partie II. Elle peut ainsi étre qualifiée de “struc-
ture linéaire RIF libre”. La Ts-structure, représentée figure 1.5, comprend le banc de filtres
adaptés (BFA) en téte de réception, suivi par un banc de filtres discrets RIF au temps sym-
bole. Elle constitue une approximation a durée finie, discrete et non récursive de la structure

imposée de réception linéaire théorique (figure 2.10 partie II).

Dans les applications pratiques en présence de bruit additif a ’entrée du récepteur, on a
intérét a réduire globalement les effets du bruit et de l'interférence avec un critere MMSE.
Néanmoins, lorsque le bruit additif est négligeable par rapport au signal utile, il est souhai-
table que le résidu d’interférence soit également négligeable, de 15 a 20 dB par exemple, afin
d’assurer une tres bonne transmission. Au contraire, en situation de faible (%), I'interférence

résiduelle peut étre plus forte du moment qu’elle est inférieure a la contribution du bruit.

Pour une structure donnée, la potentialité d’avoir une interférence résiduelle négligeable
est pleinement garantie si une solution Zero-Forcing exacte a durée finie existe avec cette
structure. Pour annuler toute 'interférence, il faut respecter au temps symbole un critere de
“Nyquist multi-utilisateur”: les coefficients des filtres discrets “globaux” vus par les symboles
jusqu’a l'organe de décision, gloyx, (introduits en (2.25), partie II), doivent étre forcés a

zéro, excepté pour le coefficient au retard nul, gloyi[g), vu par la source “désirée” de symboles:

gloim) = 01ifn), Y € Z (1.1)
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Etant donné la durée de W, + 1 symboles pour les formes d’ondes transmises, gx, et une
profondeur de P, symboles pour le détecteur global, le transfert global gloip, comporte
P, + W, coefficients non nuls. L’annulation exacte de I'interférence nécessite donc de pouvoir

contraindre K.(P; + W) valeurs pour I’ensemble des K réponses {gloy}.

Nous avons déja vu que la solution linéaire ZF “optimale”, c’est a dire celle qui amplifie le
moins le bruit, n’a pas cette propriété puisque le banc d’égalisation {e4p), n = —o0,...4-00}
est RII, pour la partie causale comme pour la partie anti-causale. Il en va de méme pour
la Ts-structure qui correspond a une troncature de la structure théorique. En effet, apres

transmission, BFA, échantillonnage, et banc d’égalisation, on a pour i = 1...K:

K +oo

gloyim) = ! Z Z C1k[u]-Vik[n—u]

T[] ‘ k=1 u=-—00

Si nous supposons un nombre fini de coefficients P sur chaque branche de I’égaliseur, la
profondeur globale du détecteur se décompose en P, = P + Ws. Le transfert discret i,
comporte 2W; + 1 coefficients non nuls, et le transfert global, gloxp,), en comporte tou-
jours P+ W, = P + 2W,. Le forcage a zéro de l'interférence nécessiterait, avec seulement
K.P degrés de liberté (coefficients), de contraindre K.(P + 2WW) valeurs pour 1’ensemble
des K réponses impulsionnelles discretes au temps-symbole {gloy;in}. On a donc un systeme
linéaire sur-déterminé qui n’admet pas de solution exacte. Néanmoins, rappelons qu’en lien
descendant et a I'exception de canaux particuliers, on tend bien vers une solution ZF exacte

lorsque P — oo, comme cela a été montré dans la partie II.

Par contre, la Te-structure présente cette bonne propriété [96] d’annulation exacte de I'in-
terférence possible a durée finie, sans condition sévere pour le canal de propagation. L’annexe
ITI.2 donne une justification de cette affirmation a partir de la représentation large-bande en

7 introduite en annexe I11.1.B.

Nous savons déja que, pour un critere d’optimisation et une “profondeur de détection”
donnés, une structure libre aura des performances équivalentes ou meilleures qu’une structure
imposée, puisque cette derniere n’est qu’un cas particulier de la premiere. Par contre, la Ts-
structure peut présenter d’autres avantages en terme de complexité d’implémentation.

Nous allons maintenant décrire et comparer ces deux structures. Pour I’évaluation de com-
plexité, nous séparerons les taches de détection (ou plus précisément de filtrage pour obtenir
la variable de décision) de celle de calcul des coefficients (utilisés pour réaliser le filtrage).
Les étapes de calcul pour 'obtention des coefficients sont détaillées en annexe I11.4. Nous
utiliserons d’abord une “méthode d’optimisation temporelle” pour obtenir les coefficients
optimums pour un critere donné. Nous proposerons ensuite une “méthode d’approximation
fréquentielle” sous-optimale mais bien moins complexe, approximant la solution théorique

“a durée infinie”, basée sur la matrice inter-spectrale du systeme.
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1.2 Tec-structure: structure libre fractionnée

r® (t) Nrp=P;.2Q taps
T lme:j’lzé}\
(Tc/2) (Ts)  O— dypy

Fi1G. 1.1 — Te-structure pour la détection d’un code désiré (k, =1)

Cette structure réalise directement la combinaison linéaire des échantillons du signal recu
a l'aide de filtres multi-cadence, travaillant & T'c/S en entrée et au rythme des symboles, T's,
en sortie. Le suréchantillonnage S = 2 assure ’absence de repliement sur le signal utile. Nous
supposons, dans tous les cas ou S > 2, un filtrage anti-repliement analogique parfait avant
échantillonnage, assurant ’absence de repliement du bruit. Lorsque les échantillons d’entrée
sont & la cadence du chip (S=1), la Te-structure correspond aux structures introduites dans
[96] et [71, 72], nommées respectivement “Optimal Decorrelating Receiver” et “Row Equa-

lizer”.

Afin de faciliter la comparaison avec la Ts-structure, la longueur de la Ri du détecteur est
choisie multiple de T's, soit P1's ou P, est un entier positif. De plus, nous sommes surtout
intéressés aux longueurs supérieures ou égales a celles des filtres adaptés aux formes d’ondes,
c’est a dire (W + 1)T's. Aussi, nous définissons un entier positif P tel que P, = W + P.
Ainsi P désigne, en symboles, le surplus par rapport a la longueur du canal. Il correspondra
a la profondeur de I’égaliseur dans la Ts-structure. Le nombre de coefficients par capteur des
L filtres IV est noté Ny, = SQP;.

Note: Evidemment, dans les situations pratiques, les valeurs de Ny seront plus générales, avec des
valeurs possibles de P non entieres, négatives ou nulles. La convention adoptée ici permet seulement

de faciliter les futures comparaisons.

1.2.1 Détection avec la Tc-structure

La variable de décision est obtenue par un produit scalaire de dimension LSQ).P;:

avec:
I, = [l(l) (&) e 1) ]T
4 L [=5QP, " [=SQF, ] "1 [+5Q(P,+1)—1] 0 "L [+5Q(Fr,+1)—1]
roo = [7”(1) e e ey ]T
—{m] ((mA-Pyy )Ts)> 22 T ((mek Py )Ts)? 0 % ((m—Fyy =1)Ts+2£) 77 7 (m—Pry —1)Ts+5F)
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P =PF,+1+ P,, ou P, > 0 a déja été défini dans la partie II comme la partie “anti-
causale” (obtenue par un retard en pratique) du détecteur, toujours exprimée en symboles.
Cela signifie pratiquement que c’est le symbole @y, p,] qui est estimé a l'instant m1's. Pour
faciliter les notations, nous avons choisi de retarder la référence de temps en réception (a1
est ainsi estimé a 1’“instant de réception” mT's), en utilisant alors une partie non causale
pour la Ri du filtre détecteur (Cf figure 1.2).

Nous définissons aussi les vecteurs de taille Ny, contenant les coefficients spécifiques au

. ) 0 — 0 (0 (0) T
Feme capteur: LT = [ _sop, ) B -sqn, 11 1 rsoep, 1)1
échantillons du signal regu 7'/, P .
(m—P,2 -1).50 mSQ ! (m+P,I ).80

S
e | !
I I A NN I A ¥ N AR N O R E‘/l

{ »

échantillons de la

réponse impulsionnelle / 1] +SQ(P.+1) |
2 i

<

»
T »

-
S0P, 0 +SO(P,+1) d, iy

Fic. 1.2 — obtention de la varitable de décision par produit scalaire

Pour illustrer les évaluations de complexité, nous supposons les parametres typiques du
mode TDD suivants: Précisons qu’a un nombre de codes désirés K, de 1 et de 12 correspond

(] Evaluation du nombre de multiplications complexes en Million /s: MIMAC/s
[ Exploitation de 1 slot par trame (100 slots/s) avec IM=138 symboles/slot (codage 1/3)

K =12 codes actifs, Q =16 chips, L, = 6 trajets, L =1 ou 3 capteurs,
Ws =1 symb. (court) ou 5 symb. (long) pour | *étalement du canal
K, =10u12 codes désirés,

P=P, - Ws: nombre de coefficients/branche de 1 *égaliseur de la Ts-structure,
ou surplus (en symb., par rapport a I’étalement du canal) pour la RI de la Tc-structure.

P, profondeur globale de la Réponse impulsionnelle du détecteur

Fi1a. 1.3 — paramétres utilisés pour les évaluations de complexité

respectivement un débit (hors codage) de 18 kbit/s et 2.2 Mbit/s.

Complexité de la détection: la complexité de la détection des symboles seule (sans le calcul

des coefficients) ne dépend pas de K mais est linéaire avec le nombre total de coefficients
LSQ, et le nombre de codes désirés a détecter, K,, pour le mobile visé. Elle nécessite:
M.K,.LSQ(P + W,) MAC/trame. Afin de donner des ordres de grandeur, nous définissons
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une situation “court” ou I’étalement du canal dure W, = 1 symbole, et une situation “long”

ou W, = 5 symboles, ce qui correspond a un important étalement de 20 pus.

Les chiffres mentionnés dans toutes les tables sont donnés en millions de multiplications

par seconde (MMAC/s):

K,=1 K, =12
court p—; 0.9 1.8 2.7 11 21 32
long, p—o 2.2 4.4 | 6.6 27 53 80
long, p—> 3.1 6.2 9.3 37 74 | 111
L=1 L=2|L=3 || L=1|L=2|L=3

1.2.2 Représentation polyphase “de Sylvester” pour la Tc-structure

Les échantillons du signal re¢u utilisés pour ’estimation d’un symbole a;[,, avec un retard
de P, symboles s’expriment en fonction des symboles groupés dans un vecteur colonne ay, P
(commencant par al[m+pll}) de taille K (P, + W) par I'intermédiaire d’'une matrice de filtrage
T(g) de taille LSQ(P)xK (P, + Wj):

Tim) = SQ-@ Am,py, ] + Ny (1‘3)

Cette matrice est appelée matrice de Sylvester généralisée. Elle permet de représenter les

convolutions comme un opérateur matriciel Toeplitz par bloc.

La structure Toeplitz par blocs, avec des blocs de taille [LSQx K], nécessite un entrelace-
ment des symboles des différents codes dans la représentation du vecteur de départ ay,, JSRE

La matrice 74 prend alors la forme suivante:

0 0
g[0] g[1] g[Ws}
0 . 0
A g[0] g[1] g[Ws}
= =] =] =[Ws]
0 0 .
S g[O} g[l} g[Ws} .
ou:
g[ | = [gl[n],QQ[n], s QK[n]] est le bloc correspondant au retard nT's, contenant les échantillons
des formes d’ondes globales, pour les K utilisateurs,
1 L 1 L . P .

i = (%).[gkg(zlﬂ)n_%), vy ng(szrl)Ts_%), e gkgn)Ts), s gkgn)Ts)]T contient ainsi les échantillons
prélevés au pas % (dans un ordre anti-chronologique) de la k-éme forme d’onde globale

pour un retard compris entre (n + 1)T's et nT's, avec un entrelacement correspondant
aux différents capteurs. Ainsi, les L premiers échantillons correspondent aux L derniers
échantillons prélevés sur le jeu de capteurs [ = 1...L, et les L derniers échantillons corres-

pondent, avec le méme arrangement, aux L premiers prélevés sur les capteurs [ = 1...L,
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UYm,p,] = [al[erPll]a <y OK [m+Py, > WU m—(P+We—Pp —1)]5 *+ aK[mf(PlJrstPllfl)]]Ta
1y, contient les échantillons de bruit (méme arrangement que ry,,).

La figure 1.4 schématise les effets de la convolution intervenant durant la transmission et
le filtrage du détecteur: la variable d’estimation d;,,) du symbole transmis a;p, est générée
a partir d’'une tranche de durée P,.T's des échantillons recus, générés eux-mémes a partir

d’une tranche de (P, + W) symboles émis pour chacun des K codes.

Svmboles estimés Echanh:loni reQLiS aTe2 Symboles transmis pour tous
y o sur es capteurs les codes (entrelacés)
pour le code désiré
s d =17y Tim) = T(8)-Apm.py1 + iy A[m,p, ]
1[m] 1 £[m] / /
- Z. g .g 0 .. 0 0O
AU U 0 T+ P,Ts
mTs . = L I- Pro| D0 g8y &y -~ O
+P, Ts = O o, AN
I blocs | [Jee eve eve e e e O al[m]
0 0
I]O .. 0 §[0] §[1]"' g[m] 0
slot \ -— >
(P, + Ws) blocs | durée:
0 Ts _1 symbole 1 ml | | durée: | (P*Ws)
+P,Ts 0 P, temps-symboles o temps-symb.
0 0
. degrés de liberté
l(alri);sr)eie}lltlnfba(ier;):tard g[n] ILZQ *— (capteurs, chips, sous-chips)

Fic. 1.4 — Symboles émis et échantillons re¢us intervenant dans l’estimation d’un symbole

Cette formulation a I'aide de la matrice de Sylvester est typique des systemes multicanaux
ou/et cyclo-stationnaires [91], [44]. La seule modification opérée ici, est la prise en compte
de la dimension supplémentaire K, induite par les (K — 1) codes interférents. L’arrangement
du systeme “Multiple Input Multiple Output” peut aussi étre fait (Cf [96], [92]) en associant
un bloc Toeplitz par utilisateur, conduisant a une matrice globale a blocs Toeplitz au lieu

de Toeplitz par bloc.

En contexte CDMA “courant”, le facteur d’étalement est suffisant pour que LSQ.P, >
K (P,+Ws5). On note ainsi que la matrice T(g) est plus haute que large, ce qui est une condition
necessaire pour que cette matrice soit de ra; rang colonne plein, égal & K (P, + W;). Les formes

QT , on peut affiner la condition précédente

d’onde globales étant a bande limitée de largeur =
puisqu’il ne peut y avoir au plus que LQ,.P, hgnes hnealrement indépendantes. Ainsi, pour
un “roll-off” de filtre 1/2 Nyquist classique tel que 0 < r,ry < 1, et a I'exception de canaux

bien particuliers (Cf Annexe III.2), la matrice ) est de rang colonne plein si:

LQ,.P,> K(P,+ W) pour S >1 (1.4)
LQ.P, > K(P,+ W) pour S=1
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1.2.3 Calcul des coefficients par optimisation temporelle

Le vecteur optimal d’estimation au sens MMSE minimise:
(MSE) = E{] l_le[m} - al[m]|2} (1.5)
La solution de Wiener ([15], [43]) est telle que:

L' E{ry, ity = E{rihaim} (1.6)
Les symboles et le bruit étant non-corrélés et centrés, nous avons:

SQ
42
E{asz Lim, le]} =4 'iK(PlJrWS) et E{ﬁ[ }_ (2N0 T, )lLSQ.PI

Etant donné la non-corrélation entre les symboles et le bruit, la matrice de corrélation

des échantillons recus prend la forme suivante:

A 1

§ SQ. SO.A2°

E{rprti} = SQu gy T o3l ] (1.7)

(:(: —LSQ.Py

. 2 _ (N
ou I'on pose o5 = (32).

La matrice de corrélation R a une structure Toeplitz par blocs, avec des blocs de taille
L5Qx LSQ), traduisant le caractere “cyclo-stationnaire” et “multi-canal” du signal requ r,,;.
En I'abscence de bruit, cette matrice de corrélation n’est pas inversible en contexte CDMA

“courant”, car de rang inférieur ou égal a la largeur de Tl9); soit K (P, + Wy).

l1,l2

" In] qui expriment la

Pour un retard n7's donné, un bloc contient les coefficients 3

corrélation du signal recu au retard n7's, d'un capteur [; a 'autre [, et d’un subchip s; a

Pautre so:
1 T . T
Aralnl = 5q AQE{T(ZI)(st—l—sl?C).r(b) ((m—n)Ts+32§C)}
avec la symétrie: 1172 [n] = g2 [—n]

Le vecteur d’intercorrélation entre le vecteur d’échantillons recus et le symbole désiré

s’exprime par:
1 A
SQ. A2 E{T ]} - gl,P[

avec A= K.P, +k, (code k, =1) et lzl 2 -+-,0,1,0,- - (1.9)
A

=15,79)" (1.8)

Le vecteur gflp correspond au complexe conjugué d’une colonne particuliere (la Aj-
eme) de la matrlce T(g)- Il contient les échantillons du filtre adapté uniquement a la forme
d’onde désirée (k, = 1), non-tronqué seulement si le retard P;, (partie anti-causale de [;) est

supérieur ou égal a Wy, et que la profondeur du détecteur est suffisante.
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Note: Dans les situations ou le canal n’est pas estimé ou bien lorsque les codes des interférents
ne sont pas connus, le vecteur de filtrage l_1T peut étre estimé & partir de la forme empirique
de (1.6). Pour cela, la matrice de corrélation est évaluée empiriquement & partir des échantillons
recus (forme empirique de (1.7)), et le vecteur d’intercorrélation & partir des décisions (ou séquence
d’apprentissage), ou & partir de la forme d’onde désirée (1.8) si les codes des interférents sont
inconnus mais le canal estimé.

En supposant a la fois le canal déja estimé et tous les codes connus, ce qui est notre hypothése,

le vecteur l_1T peut étre alors construit directement sans utiliser les échantillons recgus.

* Forme directe de la solution de Wiener (non retenue)

Nous déduisons qu’en présence de bruit (Ny # 0), la solution de Wiener s’exprime en

fonction des parametres de transmission par:
1
I 1% H[Tg) 'rg)H—i—agi ]t (1.10)

Cette forme directe de la solution de Wiener, comparable a la forme “théorique” ob-
tenue en (2.45) partie I (ou figure 2.12), décompose le filtrage ;" en une transformation
large-bande des LSQ.P, échantillons recus en LSQ.P, nouveaux échantillons, suivi par un
filtre fractionné (entrée au rythme T'¢/S, sortie au rythme T's) adapté a la forme d’onde
désirée. Cependant, 'optimisation est ici réalisée pour une Ri a durée limitée, avec ainsi une
adaptation de la solution “théorique”: le filtre adapté peut dans certains cas étre une version

tronquée, et la transformation linéaire [y T(g)H +oil 7! ne correspond pas exactement

a un filtrage. En effet, 'inversion d’une matrice déﬁnieL S})Cedglitive Toeplitz par blocs donne une
matrice par blocs mais généralement non exactement Toeplitz. Cependant, les lignes de blocs
convergent, et la structure devient ainsi proche d’une structure Toeplitz en dehors des effets
de bord... La référence [72] donne un énoncé plus complet de ce résultat sur les matrices
Toeplitz par bloc, et [78] en donne la démonstration.

Alinsi, l_lT pourrait étre calculé a partir de cette forme directe mais cela présenterait les
inconvénients suivants:
- cette forme de solution n’est pas définie en situation courante (équation (1.4) satisfaite)
et “sans bruit” puisque la matrice carrée hermitienne () = (715 7)) de dimensions
LSQ.P, x LSQ.P, mais de rang au plus égal a K(P, + VI?), est Ers?nguliére. Le calcul
sera donc délicat (mauvais conditionnement) en situation pratique de fort f,—g
- la formation de la matrice (4 et la résolution du systeme pour obtenir les coefficients
est tres complexe pour un cam? “long” a cause de la forme non-compacte de ) (tous les
degrés de liberté apparaissent dans la dimension de la matrice), méme si elle bénéficie d’une
structure Toeplitz par bloc. Ces considérations et le calcul de complexité avec cette forme

directe de solution sont détaillées dans I’annexe 3, paragraphe III.B.1.a, du rapport [81].
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* Forme indirecte de la solution

Aussi, nous préconisons le calcul du filtre fractionné l_lT a partir de la forme indirecte
de la solution de Wiener, exprimée par:
L= 1 o1 g 1.11
e LTI T SR ) (1)
Cette forme indirecte (1.11) peut étre facilement établie en utlisant une Décomposition

en Valeurs Singulieres [43] de la matrice T(g)- Le filtrage ll peut cette fois étre décomposé

en une transformation linéaire 7, dehvrant K séquences d’échantillons au temps 1's, suivi
par un banc de K transformatlons linéaires au temps T's. Cette forme semble proche de la
forme théorique “indirecte” BFA + Banc d’égalisation, mais la encore les transformations

H

ne sont pas des filtres. En particulier, 7,)" n’est pas exactement le BFA mais ajoute des

contributions supplémentaires & partir des premiers et derniers W;.LSQ échantillons de .

Cette différence avec le BFA exact rend le détecteur différent du théorique optimal a durée
infinie, mais 'approche lorsque le nombre de coefficients SQ.P, est assez large. La contri-
bution complémentaire permet néanmoins d’obtenir la MSE minimum pour une profondeur
finie de P, symboles, ainsi que de conserver assez de degrés de liberté pour rendre possible
une inversion exacte (sans bruit, o2 = 0) a durée finie par le filtre global l_lT, contrairement
au traitement apres BFA exact, comme discuté au paragraphe 1.1.

En effet, la matrice carrée hermitienne (g = (714" 7)) est réguliere si 74 est de rang

plein K (P, + W), ce qui est vrai sauf cas particuliers (Cf annexe II1.2). “Sans bruit”, la

solution de I’équation (1.6) n’est pas unique et (1.11) donne la solution & norme minimale.

La matrice (4 a une structure par blocs de taille [K' x K] mais non-Toeplitz; Les K
lignes de blocs centrales forment exactement la matrice de corrélation Toeplitz par bloc 7(,)
(défini précisément au paragraphe 1.3). Mais sur les bords “haut” et “bas” de la matrice, les

W5 blocs utilisent des corrélations “incompletes”, ce qui brise la structure Toeplitz ...

0 0
i[0]
Ywern T Laway 0
A Yi1[n] - Yk 1n]
m: T(v) avec y =
o o =] Yi.x[n] - Yr k[N
‘ ° g[7W3+1] i[JrWr1]
0
. i[0]
ou
L n
Tec ! Te. (1« Tec
Yiy ko [N] = 2 7s. lzgmgzo 5 Z g() st+s?).g,(€2) ((m—n)Ts+s?)

est une corrélation déterministe “incomplete” puisque la sommation (ou le support d’intégration)

est limité a n symboles, au lieu de W, pour la fonction de corrélation complete ).
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La solution Zero-forcing est donnée par (1.11) en remplagant o3 par zéro. Elle consiste
simplement en une ligne du pseudo-inverse a gauche de 7, matrice de passage des sym-
boles aux échantillons. On vérifie facilement que l_lT.SQE) = lﬂl correspond bien a un
gain global gloiqjo) (défini en (3.33), annexe II1.3.B) unitaﬁpour le code désiré et une in-
terférence (IES et IAM) forcée a zéro (cf (3.34)). Cette solution particuliere de forcage a zéro

des interférences minimise sous cette contrainte la MSE, réduite a la contribution du bruit
(cf (3.35)).

Note : [’annulation exacte de I'interférence en CDMA peut etre atteinte sans suréchantillonnage
vis & vis du chip (S = 1) et avec un seul capteur. Dans ce cas, la profondeur temporelle du
détecteur P, doit seulement étre égale (ou supérieure) a ’étalement du canal Wy, lorsque
K < £ ((1.4) est satisfaite). Autrement dit, pour une profondeur de détection égale &
I’étalement du canal, on doit avoir un nombre de codes actifs K < 8 avec les parametres du
mode TDD de 'UMTS.

Notons cependant que sans excés de bande (rorr=0) par rapport & la bande chip ﬁ et
avec un seul capteur, l'annulation exacte de l'interférence a durée finie pour un nombre de

codes actifs mazimal (K = Q) serait impossible, malgré un sur-échantillonage (S > 1).

Complexité du calcul des coefficients:

Le calcul des coeflicients est mené a partir de la connaissance du canal, c’est a dire des co-
(1)

efficients (7;, ;). L’estimation de canal ([82]) est une tache importante du récepteur, bien
qu’elle ne soit pas évaluée ici, et sa complexité doit etre rajoutée aux évaluations proposées.
De plus, pour une solution exacte MMSE;, il faut une estimation du rapport f,—g a 'entrée du

récepteur.

Une évaluation de complexité de I’'obtention des coefficients est proposée en annexe I11.1.4,
basée sur la formation de T(g)H, (g), le calcul de K, lignes (une par code désiré) de 'inverse

de la matrice définie positmd)(g) par décomposition de Cholesky et résolutions d’équations,

Papplication finale de l’équatio—n(l.ll).

La complexité totale pour le calcul des coefficients selon 1’équation (1.11) est donnée
(MMAC/s) par:

K,=1 K,=12
court p—y 1.5 2.0 2.6 4.9 8.0 11.1
long, p—y || 32 34 37 64 87 | 110
long, p—2 || 95 58 62 105 | 144 | 183
L=1|L=2|L=3| L=1 | L=2|L=3

Dans les situations bien appropriées avec cette structure (1 seul code désiré K, = 1) et
pour des canaux treés dispersifs, la part majoritaire du calcul (autour de 90 %) est due a la

décomposition de Cholesky de la matrice par blocs non-Toeplitz 1)(,).
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1.3 Ts-structure: structure imposée a banc de filtres adaptés

Retard "
(+ WsTs) a 1(1)
r® (t)
> > 1[m]
T/{’ *@’ (Q)
Cifa) |
14 coef. g
(Tc/8) (Te/2) (X (1)* i ; 5 | Vo[m] i
» he_d; I Q) |
o, O* & 7 " §
O ‘1 (T W (Ts)
T ()
| > [VKm]
'@ " () |
_‘[Lt i
* Klqg¢g
aLt(L)
FA au canal RRC FA aux Codes Ts-Egaliseur
L.LtMAC/(Tc/2) 14 MAC/(Tc) OMAC/(Ts) K . P. KuMAC/(Ts)

FiG. 1.5 — Ts-structure (avec 71159 = 1)

Cette structure est une approximation tronquée de la structure linéaire théorique, conser-
vant le BFA en téte, suivi par un banc de filtres transverses d’égalisation synchrone (1

échantillon par symbole) a durée finie. Elle est de plus spécifique a un canal a trajets.

1.3.1 Détection avec la Ts-structure

Nous utilisons la commutativité de la convolution pour réordonner le BFA selon la figure
1.5, en utilisant des changements de cadence d’échantillonage par décimation licite entre
les différentes étapes (filtre adapté au canal spatio-temporel, RRC, et corrélation avec les
codes). Comme le récepteur Rake, cette structure tire profit de la nature discrete du canal
pour calculer le FA au canal avec seulement une multiplication au rythme T'¢/2, par capteur
et par trajet, aprés compensation quasi-continue de retard. Les compensations de
retard (avances en théorie de 7;) du FA au canal (Cf paragraphe 2.1.4 partie II) sont obte-
nues pratiquement avec un retard additionnel égal a W, T's. Apres FA au canal, la cadence
d’échantillonnage du signal avec seulement 2 points par T'c est suffisante et est exprimée aux
instants “théoriques” s.% par (1.12) du moment que la cadence d’entrée est suffisante pour

approximer les retards 7;,7 = 1..L; (sur-échantillonnage de 8 sur la figure 1.5):

L L

=YY el Mt +T3) oy e (1.12)

=1 =1
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Note: Evidemment, on pourrait se contenter d’un suréchantillonage d’entrée égal seulement & S = 2

et réaliser les compensations de retard r(l)(t + TZ')‘ = Tc par interpolation numérique puisque le
=s.L

théoreme d’échantillonnage est respecté. La complexité en terme de nombre de multiplications se

trouverait alors néanmoins considérablement augmentée.

Le filtre 1/2 Nyquist “RRC” discret he_d travaille au rythme T'¢/2 en entrée et T'c en
sortie, avec un nombre usuel de coefficients de 14, c’est a dire avec une longueur de réponse

impulsionnelle de 7 chips. La sortie a I'instant ¢7'c s’écrit:

+o0o
Vg = Y hedigug—y (1.13)

§=—00
Etant donné que les codes complexes sont binaires, les corrélations avec les codes sont
simplement réalisées par des additions et soustractions de () échantillons durant un temps

symbole T's. Les échantillons yy[,) aux instants mT's sur la branche k sont exprimés par:

Yelm) = D Cig-Uime-+a] (1.14)

ot Re{cyiq} et Im{cyq} € {—1;+1}.

Le banc d’égalisation recombine linéairement les sorties {yiy,} des K branches apres
traitement par un banc de filtres transverses {61119[74}7 k = 1...K. Le nombre de coefficients
sur chaque branche de I’égaliseur est noté P, amenant, pour un P donné, a une méme
profondeur P,.T's de réponse impulsionnelle globale du détecteur que pour la Tc-structure.

En notation algébrique, la variable de décision d;}, est obtenue par un produit scalaire:

1 T

dym) = €1’ Ypm] (1.15)
Y11[0] —
ou:
- QT = Y11[0] .e_’lT contient les coefficients normalisés de 1’égaliseur, ordonnés de la maniere
suivante: ﬂ = [611[,131], ey GIK[,pl], ey 611[+p2], ey 61K[+P2]]T;
- y[ = [yl[m—l—Pl]a S YKmA+P]s - Ylm—Pa]s s yK[m—Pz}]T;

m]
- Pi+14+ P, = P ou P, est le nombre de coefficients anticausaux d’'une branche de I’égaliseur,
correspondant a un retard de P;T's en pratique. Logiquement, P; doit étre choisi autour de
r
2
I’égaliseur discret est aussi large que le support causal.

la partie entiere de %, puisque dans la version théorique, le support anticausal de la Ri de

Nous avons aussi besoin de définir les vecteurs de taille K contenant les coefficients des

filtres discrets de la k-eme branche: e, = [e1k[_p,]; ---, €1k[0]5 ---» elk[+p2]]T
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Complexité de la détection:

La complexité du BFA ne dépend pas de I’étalement du canal, W, mais uniquement du
nombre de trajets, L;. Seul I'égaliseur, qui nécessite un traitement moins rapide au temps
symbole, dépend de la profondeur du canal W, (via Padaptation de P), K et K,. La com-
plexité globale de la détection est: M{LSQ.L;+14Q + K PK,} MAC/trame et est donnée
dans la table suivante (MMAC/s) pour différentes valeurs de P et de K,:

K,=1 K, =12

court p—y || 05.9 [ 08.6 [ 11.2 | 07.7 | 10.4 | 13.0
long, p—s || 07.1 [ 09.7 [ 12.4 | 21.6 | 24.3 | 26.9
L=1|L=2|L=3| L=1|L=2|L=3

On vérifie que la complexité de détection avec cette structure augmente tres peu avec la
profondeur d’égalisation.

En pratique, on se contente souvent du filtre anti-repliement analogique en guise de
filtre 1/2 Nyquist de réception, quitte a compenser ensuite dans la partie numérique. La
pondération par les amplitudes des trajets peut alors se faire au temps chip, avec une com-
plexité de détection M{LQ.L; + KPK,} MAC/trame, qui donne (MMAC/s):

K,=1 K, =12

court p—, || 01.5 | 02.8 | 04.2 || 03.3 | 04.6 | 06.0
long, p—s || 02.6 | 04.0 [ 05.3 || 17.2 | 18.5 | 19.9
long, p—12 || 03.3 | 04.6 | 06.0 || 25.0 | 26.5 | 27.8
L=1|L=2|L=3| L=1|L=2|L=3

Note: lorsque le nombre de codes actifs K est faible, on pourra aussi avoir intérét a faire la
pondération par les amplitudes complexes conjuguées des trajets au temps symbole au lieu du temps
chip (LK.L; au lieu de LQ.L; multiplications selon les équivalences présentées au paragraphe 2.1.4

partie IT), mais avec nécessité alors de dupliquer la corrélation avec les codes pour chaque trajet.

1.3.2 Représentation polyphase “de Sylvester” pour la Ts-structure

Les échantillons au temps Ts du vecteur Yim) s’expriment directement en fonction des
symboles a partir de la matrice de filtrage (de Sylverster généralisée) 7(,), de dimension
KP x K(P 4+ 2W,), et de structure Toeplitz par blocs de taille [K x K]:

g[m} = ﬂ A, P+ W] + Q[m] (1.16)
avec
~ 0 0 -
lPWS] l[WS] Yiin] " YK1[n)
Ty 2 Liw) L) et v 2 .
0 0 YiK[n] "' YKK]n]
L l[_WS} l[Ws}
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Echantillons au temps Ts sur les
K branches de sortie du BFA

Symboles émis pour tous
les codes (entrelacés)

121

Symboles estimés

pour le code désiré 8
A M . _— X[m] = T( ) A, B+Ws) I'][m] s
di =e
tm) = iy | / | Apnnem)
T D:/[—Ws] Z[Ws] 0 O
mTs . :[ € ]. 0 O
B P 00 Y = Yo 0 0 .v\
+P1TS || = O O . al[m]
blocs [Jre wor woe oee oo -0
1 slot HO e 0 Z[—Ws] - Z[Ws] H
tw
1 symbole dl[m] -~ \
i (P + 2Ws) blocs durée:
0Ts L] || durée: | (P+2ws)
+P,Ts 0 P temps-symbole « 0 temps-symb.
9 différents codes / e —_ 0

sur les différentes branches du BFA — 3 K I Y.

Fia. 1.6 — Symboles émis et échantillons apres BFA intervenant dans [’estimation d’1 sym-

bole

Le bloc fy[ | = (fy{,f[n]) ik=1..K, correspondant au retard n1's, contient ici les intercorrélations
=n

au temps symbole entre les K formes d’ondes globales.

En supposant un BFA exact, la description précédente est suffisante pour déterminer les

coefficients, du moment que le bruit . . a été caractérisé par sa matrice de corrélation, pour

[m]

une analyse au second ordre. Il est montré en annexe II1.3 que:
2N,
E{n,mn} = (55) 1) (1.17)

oll T4, (7y) est une matrice carrée de dimension K P x K P obtenue par troncature de 7(,), avec

pour premier bloc 1[0} (en haut & gauche de la matrice). Elle prend ainsi la forme suivante:

i . i
L L)
. 0
Loy Ly L,
(1) = Loy Loy Ly 7 Ly
0
1w Ly Iy
. 0 .
I l[fws} l[o} i

L’annexe I11.3 établit également le lien entre cette représentation polyphase de “Sylves-

en fonction

ter” et celle utilisée pour la Tc-structure, et permet d’exprimer le vecteur Yim

du vecteur d’échantillons regus r,,.
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1.3.3 Calcul des coefficients par optimisation temporelle

Le vecteur d’égalisation MMSE minimise:

(MSE) = B{| — ey, — 0, "}

Y110]
La solution de Wiener est telle que:

1
Y110]

elT.E{g[m].g[Zl]} = E{gﬁl].al[m}} (1.18)

La matrice de corrélation pour le vecteur Yiom] s’écrit:

1
E.E{g[m}.gﬁ;}} = (T(y)-T(y)

)+ 6 -Tin()

Le vecteur d’intercorrélation entre les sorties du BFA y . et le symbole a estimer est:

[m]
1 A
2o E Yt} = 27, = 127"
avec A =K.(P,+Ws+k,) (codek,=1) (1.19)

Le vecteur d’égalisation MMSE dérivée de la solution de Wiener pour la Ts-structure

s’écrit alors: )
ﬂT = lgT(v)
Y11[0] = ==

" + o] (1.20)

Cette solution unique & I’équation (1.18) est toujours bien conditionnée, méme en ’abs-
cence de bruit (03), du moment que 7,y est de rang plein K P, ce qui est généralement vrai.
Notons que la symétrie hermitienne des coefficients peut étre exploitée lorsque le mobile doit
décoder plusieurs (K,) codes désirés.

La solution “Zero-Forcing approchée” correspond & remplacer of par zéro dans
I’équation (1.20). Comme discuté au paragraphe 1.1, a 'exception du cas mono-trajet (W, =
0), cette solution approchée minimise l'interférence mais ne la réduit pas a zéro puisque la
matrice 7, est plus large que haute (K P < K (P+2W,)). Elle garantit seulement, pour cette

structure imposée particuliere, 'amplification minimale du bruit (norme minimale) avec la
contrainte premiere de minimisation de la puissance d’interférence. Ce résultat peut étre
interprété de la maniere suivante: le BFA, suivi par le banc d’échantillonneurs synchrones,
ont complétement compacté I'information (en une statistique suffisante pour la détection
des symboles ...) sans conserver de degré de liberté. Ainsi, un simple banc d’égalisation
transverse linéaire (qui n’est pas le traitement numérique optimal...) travaillant au temps
T's doit théoriquement avoir une Ri infinie pour inverser le systeme et annuler I'interférence.
Néanmoins, dans la plupart des applications, 'annulation exacte de 'interférence n’est pas

requise et cette approximation Zero-Forcing peut étre satisfaisante.
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Finalement, I’obtention des coefficients nécessite d’inverser la matrice de taille K P x K P,

Toeplitz par blocs de taille [K x K| (ou aprés avoir ajouté og7,(,) pour la solution MMSE):

g[o] gu] 2[P—l]
¢ ¢ 9
A I L) =
el S
=[]
=[-P+1] 2[*1} i[O} -

ou (b[ | = (Gikfn)) est le bloc correspondant au retard n1's, constitué par les résultats de
=[n

convolutions discretes:

K
Pikin] = Z Z %i[u}ﬁﬁc[nw} (1.21)
7j=1

u

Notons encore la symétrie ¢ijn) = ¢pir,.

Complexité du calcul des coefficients:

A partir de (1.20), la complexité du calcul des coefficients est proposée en annnexe II1.4,
basée sur la formation de la matrice ¢,y a partir du calcul des v, et des ¢, sur la
décomposition de Cholesky de ¢(,), et Ta résolution d’équations pour obtenir les coefficients
pour chaque code désiré. -

La complexité globale pour le calcul des coefficients a partir de (1.20) ne dépend quasi-

ment pas du nombre de capteurs L et est donnée, en MMAC/s, par:

K,=1| K,=12

court p—y 0.8 0.9
long, p—s 18 28
lOTLg’ P=12 33 06

L=1a3| L=1la3

1.3.4 Comparaison des complexités des structures Ts- et Tc-

Pour une réponse impulsionnelle globale de meéme longueur P}, la complexité est comparée

pour les deux différentes taches:

— détection: pour un grand nombre de codes désirés, K, la Tc-structure est évidemment
moins adéquate que la Ts-structure puisque cette derniere conserve la méme téte de
réception quelque soit le code désiré (méme canal, et donc méme BFA, en lien descen-
dant). De plus, méme pour 1 seul code désiré (K, = 1), la Ts-structure reste avanta-
geuse lorsque le canal a un étalement important, grace d’une part a la forme “Rake”
du BFA qui exploite la nature discrete du canal, et d’autre part a la cadence au temps
symbole du banc d’égaliseur qui permet des profondeurs importantes d’égalisation avec

une complexité raisonnable.
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— calcul des coefficients: d’abord, nous notons que pour les parametres du mode TDD
de P'UMTS et une “optimisation temporelle” des coefficients relative aux criteres ZF
ou MMSE, le calcul des coefficients représente une tache non négligeable, qui peut
avoir une complexité du méme ordre ou bien supérieure a la complexité de détection
des symboles. La encore, la Ts-structure prend I’avantage grace a une bien plus petite
dimension du systeme a inverser (degrés de libertés compactés dans la formulation au

temps symbole), qui de plus est de forme Toeplitz par bloc.

La complexité globale (détection et calcul des coefficients) de la Tc-structure est:

K,=1 K,=12

court p—; 2.4 3.8 5.3 16 29 43
long, p=y | 34 38 44 91 140 | 190
long, p=2 || 58 64 71 142 | 218 | 294
long p=g | 187 | 201 | 216 | 382 | 560 | 737
L=1|L=2|L=3 | L=1|L=2|L=3

La complexité globale (détection et calcul des coefficients) de la Ts-structure est:

K,=1 K, =12

court p—y || 02.3 [ 03.6 [ 5.0 || 04.2 | 05.5 | 06.9
long, p—s || 20.6 | 22.0 | 23.3 || 45.2 | 46.5 | 47.9
long, p—12 || 36.3 | 37.6 | 39.0 || 81.0 | 82.5 | 83.8
L=1|L=2|L=3| L=1|L=2|L=3

Ainsi, pour le mode TDD de PUMTS et un canal a étalement important, nous pou-
vons conclure que la complexité globale est en faveur de la Ts-structure pour une profon-
deur donnée du détecteur, particulierement en situation multi-capteur. Néanmoins, avant
de conclure sur le meilleur compromis performance / complexité, nous devrons vérifier le
comportement des détecteurs. En effet, les performances avec la Tc-structure doivent étre
théoriquement meilleures puisque ’optimisation linéaire pour une profondeur donnée est
réalisée sans imposer de structure. De plus, la Tc-structure a la possibilité de réduire 'in-

terférence a zéro.

1.4 Calcul des coeflicients par approximation fréquentielle

L’optimisation temporelle qui vient d’étre décrite est optimale, par définition, pour un
nombre donné de coefficients. Cependant nous venons de voir que ce calcul des coefficients
était couteux, bien plus que la détection proprement dite pour le cas particulier de la Tc-
structure. C’est pourquoi nous avons envisagé une méthode sous-optimale tres simple pour

calculer les coefficients: elle consiste a échantillonner les réponses théoriques en fréquence
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des égaliseurs é14(f) ou des filtres de la Te-structure 1 (f,,) avec un pas d’échantillonnage
en fréquence Af inversément proportionnel a la longueur désirée (et ainsi au nombre de
coefficients) de leurs réponses impulsionnelles: pour la Ts-structure et la Tc-structure, ce

pas Af sera égal respectivement a:

1 1
— Af, =
PTs’ / PTs

Nous reprendrons donc les formules théoriques données dans la partie I1.

Afs:

Les coefficients des filtres discrets seront obtenus a partir de la Transformée de Fourier
Discrete inverse (iDFT). La tres faible complexité de cette méthode est due a la tres simple
formulation des égaliseurs dans le domaine des fréquences. Nous dénommons la méthode
approximation fréquentielle, car elle opere un échantillonnage en fréquence sans respecter
exactement le théoreme d’échantillonnage puisque les Ri théoriques de ’égaliseur sont in-
finies, et nécessitent théoriquement un pas fréquentiel Af infiniment petit. Néanmoins, on
peut espérer une approximation correcte étant donné que I’étalement de spectre et le BFA
réduisent la sélectivité en fréquence du canal.

Les prochains paragraphes décrivent avec plus de précision la méthode et sa complexité.
Nous commencons avec la Ts-structure puisque la méthode utilisée pour la Tc-structure est

simplement une adaptation de celle utilisée pour la Ts-structure.

1.4.1 Approximation fréquentielle pour la Ts-structure

Les réponses en fréquences théoriques des filtres discrets sur les différentes branches
k = 1...K, obtenues en Zero-Forcing par ’équation (2.33) partie II, sont maintenant notées
éik(f) lorsqu’il n’y a pas de retard d’estimation, c’est a dire lorsque P; = 0. La réponse
é1.(f) correspond, pour chaque fréquence f de la bande symbole | — 515 +375), au motif de
la premiere ligne (pour le code désiré numéro 1) et de la k-éme colonne de 'inverse de la

maftrice inter-spectrale, g(f)_lz

en(f) = LN 'L, (1.22)

Nous décrivons la méthode pour le critere Zero-Forcing mais elle est aussi valide pour le
critere MMSE (/1.2.41) en substituant simplement () par (L(f) + (,j).L ). L'expression
théorique de 1’égaliseur, sans approximation, a un nombre infini de coefficients. Chaque co-

efficient est obtenu par Transformée de Fourier inverse:

~0 i
et =15 [ SN T 1o

Ts

avec la formule directe duale, exprimant la TF d’une suite discrete:

+oo

ewlf) = Y e

n=—0oo
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L’approximation fréquentielle consiste a échantillonner les expressions théoriques en fré-

quence des filtres égaliseurs é;;(f) avec un échantillonnage en fréquence A f, = amenant

PT ’
a P échantillons dans la bande symbole. Les P coefficients temporels ex,], n=—p,..0,.,p,, avec
le choix d’un retard d’estimation P;, sont alors calculés par iDFT, amenant aux coefficients

suivants:

P—1

~ p omn 2

Clkn—P1] = SQ Z elk(PTs)'6+]2 P pour n=0,...,.+P—1 (123)
p=0

ou
0

~ p 2 p —j27rp%
elk(PTS) elk(PTS)'e
représente les échantillons de la réponse en fréquence de la k-eme branche de 1’égaliseur,

pour un retard P; non nul (exprimé en Ts).

La limitation du support de la réponse impulsionnelle discrete e, n’est pas simplement
une troncature de la réponse théorique e'i},;fg] mais souffre de repliement temporel, ce qui est

une conséquence directe du théoreme d’échantillonnage:

elk Z etlflléez uP] pour n=—Pi,...,+P>
U=—00
Les équations (1.22) et (1.23) montrent que le calcul des coefficients nécessite de considérer
un systéeme de (et d’inverser séparément) P matrices de petite dimension K X K au lieu

d’une matrice unique de taille K P x K P dans la solution exacte par optimisation temporelle.

En utilisant la notation matricielle de 'opérateur TFD, les coefficients sont obtenus par:

Ao
e = SQ. DFT[PlPﬂ an (1.24)

nPp

ou: DFT = (e 92% ti2mp"

20 [PPI] 0 A0 P—1\1T
et € = [elk(m)aelk(m) €1k(st)]

) pour 1=0..P—1, n=0..P—1

Afin d’alléger les notations, définissons les fréquences discretes f, , ot ¢ est I'indice de la

bande symbole et p I'indice de la fréquence discrete dans la bande symbole:

1
foa =pAf+ q'T_s’ pour  q=—Qr 2, FQr/2

Avec,
pour la Ts-structure: p =0, ..., P — 1; puisque Af = Af
pour la Te-structure: p =0, ..., B, — 1; puisque Af =Af,
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Complexité du calcul de coefficients:

A partir de (1.24), le calcul des coefficients pour les K branches et les K, codes désirés,
détaillé en annexe, est basé sur la formation des réponses en fréquence large-bande |h(f, 4)[2,
des P matrices dans la bande symbole ['(p.Af), des K, lignes de g(p.Af)f1 obtenues par
décomposition de Cholesky, des K, x K iDFT.

La complexité totale du calcul de coefficients a partir de (1.24) augmente trés peu avec
le nombre de capteurs L, le nombre de codes désirés K,. Elle est quasi-linéaire avec la

profondeur P, mais a une forte augmentation avec le nombre de codes actifs K.

K,=1 K, =12

court p—y || 0.19 [ 0.21 [ 0.22 || 0.20 | 0.21 | 0.23
long, p—s || 1.64 | 1.75 | 1.85 || 2.06 | 2.17 | 2.27
long, p—1a || 2.51 | 2.67 | 2.83 || 3.46 | 3.62 | 3.78
L=1|L=2|L=3| L=1|L=2|L=3

La méthode d’approximation fréquentielle a ainsi une complexité globale extréemement
réduite par rapport a la méthode d’optimisation temporelle. De plus, la tache de calcul des

coefficients devient ainsi négligeable par rapport a celle de détection proprement dite.

1.4.2 Approximation fréquentielle pour la Tc-structure

Pour la Tc-structure, la détermination des L filtres discrets 15” 1=1..1, par approximation

fréquentielle consiste a calculer les Ny, = P..SQ coefficients (par capteur) a partir des Ny,
0

1
échantillons en fréquence des fonctions de transfert des filtres Lg)

(O
10 = prr-t Y

[PhPll] -1

(1.25)

Le pas d’échantillonnage en fréquence A f, = ﬁ fixe le pas entre les fréquences discretes
Ip.q- Pour une profondeur P, donné, ce pas est plus fin que celui utilisé pour le calcul des
coefficients de ’égaliseur de la Ts-structure, ce qui devrait assurer une meilleure approxi-
mation. Le paragraphe précédent a montré qu’il était tres simple d’obtenir les réponses en

fréquence des égaliseurs. Aussi, nous calculons lA< (fo.q) & partir de é;,( B )

éik )* (fp,q) p=0,...,P—1; q:_Qr/27“-7+Qr/2
Y11[0] PzTS

k=1

Mw

() =

Cette derniere expression peut étre dérivée de I’équation (2.32) partie II; elle exprime
simplement la périodicité en - de la réponse en fréquence é1x(f), k-1,..x, et la réduction
du schéma de la Ts-structure theor1que en un unique filtre fractionné large-bande l ( fw)-
Dans ’expression de la réponse en fréquence, la seule part qui est spécifique au capteur (1)
est le filtre adapté au canal, ce qui apparait dans ’expression suivante:

K

l* (fp.a)- Z{ h* (fp.a)-Ce(fpa)}- elk(PT )

B Y110] —1
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Complexité du calcul des coefficients:

A partir de (1.25), le calcul des coefficients, détaillé en annexe II1.4, est basé sur la formation
des échantillons des réponses en fréquence large-bande lA,(ch( fpq) & partir des des égaliseurs
ézuk(PLTs) (bande-symbole), puis sur des calculs d’iDFT.

La complexité globale pour calculer les coefficients a partir de (1.25), en utilisant la FFT,

est de 'ordre de:

K,=1 K,=12

court p—; || 0.25 | 0.33 | 0.40 0.7 1.2 1.7
long, p—2 || 0.6 0.8 1.1 2.6 4.8 7.0
long p—g || 2.1 |27 | 3.4 6.5 | 11.1 | 15.8
L=1|L=2|L=3| L=1|L=2|L=3

Cette complexité est finalement légerement supérieure a celle de la Ts-structure avec
une approximation fréquentielle, mais est tres inférieure a celle obtenue par optimisation
temporelle. Comme pour la Ts-structure, la complexité augmente légerement avec le nombre
de capteurs L, le nombre de codes désirés, mais est quasiment linéaire avec la profondeur
d’égalisation P, et augmente beaucoup avec le nombre total de codes actifs K.

Aussi, pour une profondeur globale de détection donnée, le calcul des coefficients par
approximation fréquentielle avec la Tc-structure a une complexité globale tres peu cotiteuse
par rapport a la méthode d’optimisation temporelle et demeure négligeable par rapport a

I’opération de détection des symboles proprement dite.

1.4.3 Reésultats de simulation avec les 2 structures

Les performances qui vont étre décrites ne sont évidemment pas a prendre comme
références absolues. Pour tenter d’y arriver, il aurait fallu faire des simulations sur un tres
grand nombre de réalisations de canaux, pour différents modeles ... Le but ici est plutot de
donner un exemple qui illustre bien le comportement des deux structures. Précisons que les
traits dégagés seront retrouvés a nouveau et complétés dans le chapitre suivant ou les Tc-
et Ts-structures serviront de références.

Pour les simulations, nous avons utilisé une réalisation particuliere du modele vehicular
B, avec les amplitudes des 6 trajets égales a [—2.5; 0; —12; —6; —16; —16 dB], et les
phases a [0°; —90°; +90°; —36°; —1807%; +90°] et [+90°; 4+90°; —36°; —180°; +1807; 0°],
respectivement pour le premier et le deuxieme capteur, ce qui constitue une réalisation plutot
difficile en terme d’interférence pour ce modele. Rappelons que ’étalement temporel de ce
canal est grand, atteignant pratiquement W, = 5 symboles. Nous avons utilisé 12 codes
actifs et un seul code désiré. Les résultats sont présentés en fonction de P, paramétrant la
longueur du détecteur. Rappelons que (P — 1)T's est le surplus, relativement au BFA, de la
durée de la Ri du détecteur, égale a PT's, ou P, = P + Wj.
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La figure 1.7 trace I'inverse du SINR de sortie, noté INSR, obtenu avec la Tc-structure et
la Ts-structure, avec un seul capteur de réception, ce qui représente le cas ou le détecteur a
le plus besoin de profondeur. Les résultats sont donnés en ZF et en MMSE avec optimisation
temporelle ou approximation fréquentielle, et pour deux rapports %, respectivement 30 dB
et 10 dB. La figure 1.8 trace les résultats avec 2 capteurs en réception et un critere MMSE.
Le calcul des performances est mené de maniére analytique (a partir de la connaissance
du canal et des filtres synthétisés pour la réception), selon les formules décrites en annexe
IT1.3.B. Nous avons aussi mené une vérification approximative de 'EQM sur les constella-

tions obtenues en simulant la chaine de communication.

D’abord, avec ’optimisation temporelle (notée “tp” sur les figures):

pour le critere Zero-Forcing et un seul capteur de réception, la Tc-structure avec courte
profondeur P, peut réaliser une inversion exacte, du moment que P, > 3 (en accord avec
I’équation (1.4)) mais ’amplification du bruit est tres forte, par exemple 26 dB pour P = 0,
c’est a dire P, = W, = 5. Pour comparaison, "amplification du bruit pour I’égaliseur ZF
théorique & durée infinie (calculée a partir des formules de la partie IT) est seulement autour
de 2.5 dB, amenant a un INSR autour de -30.5 dB lorsque 1%—2 = 30dB. Les performances
théoriques sont approchées pour P > 2W,. De plus, la détection en Zero-Forcing avec la
Te-structure est tres sensible au choix du retard, P, et nous tragons seulement les meilleurs
résultats, obtenus pour des valeurs P, comprises entre 1 et W symboles. L’étude théorique
de la partie II permet de comprendre le besoin de retard puisque le BFA de la structure
théorique est anticausal a raison de Wy + 1 symboles.

Pour le critere MMSE, la Tc-structure se rapproche par contre des performances
théoriques pour de tres courtes profondeurs, par exemple P = 2; elle est beaucoup moins

sensible au retard, fixé ici égal a P, = 1.

Le comportement avec la T's-structure est similaire quelque soit le critere, avec une assez
faible amplification du bruit grace au BFA, mais avec une interférence résiduelle comme
nous pouvons le constater en situation de fort f,—g L’amplification du bruit, autour de 2
dB, n’est pas visualisée directement ici mais on pourra consulter les figures 2.10 a 2.14 du
chapitre suivant a titre d’exemple. La diminution de 'interférence résiduelle vers une valeur
négligeable, par exemple 20 dB en dessous de la puissance utile, nécessite une importante
profondeur P, de I'ordre du double (2WWy) de la profondeur du canal pour 1 seul capteur de
réception. Néanmoins, cette interférence résiduelle est moins génante en situation de faible
Ey

N meéme si les performances restent un peu moins bonnes que pour la Tc-structure.
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Zero—Forcing, (Eb/N0)=30dB Zero-Forcing, (Eb/N0)=10dB
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Fi1G. 1.7 — Performances de la Tc- et Ts-structure avec un long canal (Ws = 5), un seul

capteur de réception, 12 codes, pour des criteres Zero-forcing et MMSE
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Fi1c. 1.8 — Performances de la Tc- et Ts-structure avec un long canal (Ws = 5), deux

capteurs de réception, 12 codes, pour des criteres MMSE
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Fic. 1.9 — Conditionnement de l’inversion matricielle de calcul des coefficients par optimisa-
tion temporelle pour la Tc- et Ts-structure avec optimisation temporelle pour un long canal

(W5 =5), un seul capteur de réception, 12 codes
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Pour un INSR donné, la Ts-structure conserve tout de méme ’avantage en terme de
complexité, méme si la profondeur requise est bien supérieure. Par exemple avec un seul
capteur, 20 MMAC/s (45 MMAC/s pour 12 codes désirés) pour P = 8 avec la Ts-structure,
contre 34 MMAC/s pour un seul code désiré (90 MMAC/s pour 12 codes désirés) et P =0
avec la Tc-structure. Souvenons nous que le banc de filtres transverses requiert seulement
P.K coefficients dans la Ts-structure contre (P + W;).2Q coefficients dans la Tc-structure.

Cette différence est encore plus marquée en situation multi-capteurs.

Avec 2 capteurs en réception (figure 1.8) en MMSE, nous notons un comportement si-
milaire, mais la profondeur requise pour la Ts-structure est moins importante qu’avec un
seul capteur. Par exemple, on obtient de bons résultats seulement avec P > W, en situation
de fort rapport % Pour les faibles rapport %’ les performances de la Ts-structure sont

vraiment proches de celles de la Tc-structure.

En ce qui concerne 'approximation fréquentielle (notée “fq” sur les figures):

les résultats sont décevants avec la Tc-structure pour de faibles valeurs de P. Par exemple,
avec un seul capteur, la diminution de l'interférence résiduelle a une valeur négligeable
nécessite une valeur de P > W; au lieu de P = 0 dans l'optimisation temporelle. Mal-
heureusement, la complexité de la détection dépend fortement de la profondeur P.
Au contraire, ’approximation fréquentielle peut-étre attractive avec la Ts-structure puisque
la profondeur d’égalisation requise P est tres peu augmentée par rapport a ’optimisation
temporelle. C’est particulierement vrai avec 2 capteurs ou la profondeur requise est de P =7
au lieu de P = 6 dans l'optimisation temporelle. De plus, la complexité de la détection aug-
ment tres peu avec P dans la Ts-structure.

La figure 1.9 représente le conditionnement (racine carrée du rapport entre les valeurs
singuliéres maximale et minimale de la matrice & inverser) relevant du calcul des coefficients,
avec optimisation temporelle. Si ce conditionnement est mauvais (valeur tres grande), il
nécessitera une tres grande précision finie (nombre de bits) durant le calcul de I'inversion
matricielle. Cette figure montre le grand avantage de la Ts-structure en situation de fort
Eb

¥, en terme de conditionnement, puisque la matrice 7(,) a pseudo-inverser est toujours bien

conditionnée.

1.4.4 Conclusion concernant les 2 structures

Nous venons d’étudier la complexité et le comportement de deux structures pratiques (Ri
a durée finie) de détection “antagonistes” multi-capteur multi-utilisateur avec des criteres
Zero-Forcing et MMSE. Leur comportement a été introduit au travers d’un exemple, mais
sera encore illustré par d’autres exemples dans le chapitre suivant.

Pour de tres larges profondeurs de détection, les deux sructures tendent vers les mémes
performances. Pour une profondeur plus courte, la Tc-structure est une structure linéaire

libre qui a de meilleures performances. Sous un critere Zero-Forcing, elle réalise une an-
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nulation exacte d’interférence, mais avec une forte amplification du bruit (par rapport a la
structure optimale théorique ZF) si la profondeur de détection est tres courte. Sous un critére
MMSE, la Te-structure est capable, avec une treés petite profondeur (légérement supérieure a
la profondeur du canal), d’obtenir une performance comparable a celle du détecteur théorique
(i.e. a durée infinie) MMSE. Néanmoins cette structure est tres couteuse en nombre de mul-
tiplications/seconde, principalement a cause de I’“optimisation temporelle” des coefficients.
L’ “approximation fréquentielle” des coefficients diminue la complexité mais avec des résultats

malheureusement décevants pour cette structure.

Au contraire, la Ts-structure présente un tout autre comportement: elle nécessite une
profondeur supérieure pour diminuer 'interférence résiduelle, mais controle toujours I’am-

plification du bruit.

En considérant a la fois la performance et la complexité, la Ts-structure semble globale-
ment plus avantageuse, en particulier pour un canal a fort étalement et une réception multi-
capteur, en situation de bruit non négligeable (rapport % inférieur & 15 dB par exemple).
De plus, le calcul des coefficients par approximation fréquentielle réduit encore la complexité
en préservant des performances assez proches.

La Tec-structure sera préférée pour des canaux courts, ou lorsque les trajets sont nom-

breux, pas résolus, ou encore pour une réponse impulsionnelle de canal continue.

Pour les situations de fort ]’3—’0’, on regrette toutefois la complexité élevée de la Tc-structure
et l'interférence résiduelle apparente de la Ts-structure. Ce dernier commentaire va guider

la recherche de nouvelles structures dans le chapitre suivant.



Chapitre 2

Nouvelles structures linéaires

intermédiaires

2.1 Caractéristiques souhaitées pour de nouvelles structures

Inconvénients de la Tc-structure (vs Ts):

- 1 inconvénient: la Tc-structure effectue tous ces traitements sur les échantillons a la ca-
dence la plus rapide T'¢c/S au lieu d’en effectuer une partie sur des échantillons au temps
symbole obtenus apres corrélation avec les codes (ne nécessitant que des additions et des
soustractions). Ainsi, elle n’exploite pas la nature a trajets discrets du canal de propagation
ni les propriétés de corrélation des signaux CDMA, pour diminuer la complexité. On peut
aussi rajouter que ’abscence d’étape de corrélation avec les codes ne lui assure pas une bonne
immunité vis & vis des “canaux” auxiliaires (non pris en compte dans notre modele).

- 2% inconvénient: 'obtention des coefficients dans la Tc-structure repose sur 1’“inversion”
d’un systeme linéaire de transfert tres large décrit au temps sous-chip et mal conditionné,
entrainant une complexité prohibitive.

- 3° inconvénient: en situation multi-code (plusieurs des K codes actifs sont associés a l'uti-
lisateur désiré), la Te-structure doit étre dupliquée autant de fois qu’il y a de codes désirés

a décoder, alors que seule la partie au temps symbole doit étre dupliquée dans la T's-structure.

Point faible de la Ts-structure: impossibilité théorique d’annuler completement 1’in-
terférence pour une profondeur finie P de |’égaliseur transverse, contrairement a la Tc-
structure. Cet inconvénient découle directement des avantages précédemment cités: le banc
d’égaliseur au temps symbole travaille sur une information completement compactée qui ne
comporte plus assez de degrés de liberté pour que I’“inversion” exacte du systéme soit pos-
sible. En pratique, ’annulation complete de 'interférence n’est pas utile du moment que le
résidu est faible par rapport a la contribution de 'utile ou du bruit. Cette situation apparait
généralement pour une profondeur P deux ou trois fois supérieure a la durée du canal et la
Ts-structure demeure attractive. Néanmoins, rien n’est garanti théoriquement et on ne peut

pas savoir a l’avance la profondeur nécessaire...

133
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Le but des nouvelles structures est de chercher a préserver les deux caractéristiques
intéressantes qui s’excluent dans la Ts- et Tc-structure: la potentialité d’annuler exacte-
ment 'interférence, et 'utilisation de corrélations avec les codes pour effectuer une partie
des traitements au temps symbole. Pour cela, le passage au temps symbole doit conserver
suffisamment de degrés de liberté pour permettre de résoudre un systeme a K (2W; + P)

contraintes lorsque P + Wj est la profondeur globale du détecteur (Cf discussion 1.1).

Les deux premiéres catégories de structures proposées (Ts/FAQ-structure et les Ts/RIxx-
structures) généralisent la Ts-structure, en augmentant, pour une méme profondeur P d’éga-
lisation (et donc un méme nombre de contraintes), le nombre de branches de traitement au
temps symbole issues du “BFA”.

La Ts/FAQ-structure travaille avec () branches au temps symbole au lieu de K, en
utilisant les branches de FA associées a tous les codes possibles, y compris aux () — K codes
non actifs.

Les Ts/RIxx-structures réalisent 2 BFA au lieu d’un seul en téte de réception, mais les
filtres ne sont adaptés que partiellement (et en complément d’un groupe a l’autre) aux formes
d’ondes. Ainsi, au lieu de réaliser une recombinaison compléete de trajets et d’espace dans
le banc de filtre adapté complet, la recombinaison n’est réalisée qu’indirectement par I'in-
termédiaire de 2 bancs d’égalisation. Ces structures a Recombinaison Indirecte de Trajets ou
d’eSpace, nommées respectivement Ts/RIT-structure et Ts/RIS-structure, permettent d’ob-
tenir un jeu de 2K P coefficients dans les bancs d’égalisation au lieu de K P coefficients dans

la Ts-structure. Cette différence rend possible la résolution du systeme lorsque P > 2W,.

La derniére structure proposée, nommée Ts/Tc-structure, est une structure imposée
équivalente a la solution optimale & durée finie de la Tc-structure (critere ZF ou MMSE) dans
le cas spécifique d’un canal a trajets multiples. A la différence des structures précédentes,
on n’a pas ici simplement un “BFA” en téte suivi de “banc de filtres transverses” au temps
symbole. Les deux organes sont complétés (sans étre doublés) par des moyens qui ne sont
plus des filtres, pour prendre en compte au mieux la nature a durée finie du traitement. Si la
décomposition en deux étapes (large-bande et temps symbole) est immédiate en regardant
la solution “indirecte” de la Te-structure (équation (1.11)), la mise en oeuvre a faible com-
plexité du complément de BFA, rendant cette structure fort attractive, ne nous est apparue

que tres tardivement...

Précisons enfin que les structures Ts/FAQ-, Ts/RIT-, et Ts/Tc- sont utilisables en situa-
tion mono ou multi-capteur, contrairement a la Ts/RIS-structure qui a besoin nécessairement

des degrés de liberté apportés par les différents capteurs.
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2.2 Ts/FAQ-Structure: banc de filtres adaptés aux @ formes

d’ondes

Le BFA de la Ts-structure compacte I'information au temps symbole sur K branches as-
sociées aux seuls codes actifs. La Ts/FAQ-structure compléte simplement la téte de réception
en mettant en place les () — K branches associées aux codes non actifs, c’est a dire en “pro-
jetant” l'information sur les ) formes d’ondes possibles du systeme. On sait que lorsqu’on
considere I’ensemble (“durée infinie”) des échantillons, ceux issus des (Q — K branches n’ap-
portent théoriquement aucune information supplémentaire. Mais la encore, ce n’est plus le
cas a durée finie, a moins d’un canal mono-trajet qui induirait des échantillons nuls sur ces
branches pour des codes orthogonaux.

Le banc d’égalisation utilise alors ) branches de filtres transverses au temps symbole
de P coefficients chacun, permettant pour P > % la pseudo-inversion de la matrice de

filtrage 7,y de taille QP x K (P + 2WV;), avec des blocs de taille [@ x KJ:

k[_w} E[W] 0 0 [ Yiin]  VK1[n]
0 0
A e e A
T(’Yc) = —[*WS] N —[WS} - 0 et k[n] = leK[n} e fYKK[n}
0 0
i Xe ) Yo, | L YiQm YK QI]

Le bloc 7. , correspondant au retard nT's, contient ici les intercorrélations au temps sym-
—\n

boles Yikn), pour i = 1..K, k = 1...Q). La corrélation du bruit au temps symbole sur les @)

branches dépend de la matrice 74, (7.) de dimension QP x QP, caractérisée en annexe II1.3.A.

Notons que nous avons supposé implicitement que le nombre de codes actifs n’est pas
maximal (K < Q). Dans ce cas, on pourrait aussi ne rajouter qu'une partie des codes non

actifs, avec un nombre de branche Q' < Q.

Le vecteur de taille QP contenant tous les coefficients pour estimer les symboles relatifs
au code k, = 1 sont obtenus par des formules similaires a celles que nous décrirons pour les

Ts-RIT structures, soit par les équations (2.5), (2.6), (2.7) en remplagant 7(,,) et Ti;(y,,) Par

leurs équivalents 7(,,) et Ty(,.), et en corrigeant la condition sur P pour 'obtention de la

solution Zero-Forcing exacte.
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2.3 Structures a Recombinaison Indirecte

2.3.1 Ts/RIT-Structure: recombinaison indirecte des trajets

ou Ts-structure fractionnée a pas irrégulier

* Structure

Recombinaison
trajets impairs (capt. 2)

L V11[m]

Recombinaison
n trajets impairs
(capteur 1)

L Vo1 [m]

2@ | @ Corr Cyc Yk[m] |

Sous-groupe 1

T—-/— T—-/— (Tc/S) (Te (Ts)
Sous-groupe 2 | L V1o |
Recombinaison Yy,
4 trajets pairs  |-¥ L 22m] |
(capteur 1) /4 y ;
' K2[m] |
,| Recombinaison ; T Cik2
trajets pairs (capt.2) | T
o -/ N ~ _

h'd

Téte de réception : Recombinaison partielle de trajets Egaliseur (Ts)
(2 sous-groupes) et Corrélation avec les Codes

F1c. 2.1 - Synoptique de la Ts/RIT-Structure

La Ts/RIT-structure est constituée d’une téte de réception large-bande a 2K branches et
d’un banc d’égaliseur au temps symbole a 2K filtres discrets transverses {eyx1} et {e1x 2}, k =
1..K, de P coefficients chacun. La téte de réception ne réalise pas un banc de filtre adapté
complet comme dans la Ts-structure (opérant la recombinaison directe des L, trajets et des L
capteurs en un seul groupe, pour chacun des K codes) mais une recombinaison des trajets en
deux sous-groupes d’indice g, = 1 et g; = 2, ce qui permet d’obtenir 2K branches (2 branches
par code actif) délivrant les échantillons {y 4,1m} au temps symbole. Ainsi, le canal & trajets
multiples est décomposé en deux canaux (ou voies) d’indices “g,” se partageant les L, trajets.
Chaque branche “k,¢g,” (k = 1...K, g, = 1 ou 2) est obtenue théoriquement par un filtre
adapté au code “k” et a la partie “g;” du canal, suivi d'un échantillonnage synchrone au
temps symbole. Cette différence par rapport a la Ts-structure permet de conserver assez de
degrés de liberté pour annuler exactement l'interférence avec un banc d’égaliseur transverse
a 2K P coefficients lorsque la profondeur P est suffisante, du moins pour un canal “non-

pathologique” et un “roll-off” adéquat (Cf discussion en fin de paragraphe 2.3.1 et annexe
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[I1.3.A). On a alors, comme pour la Ts-structure, un systeme de K (2W;+ P) équations mais
cette fois-ci avec 2K P parametres que sont les coefficients des filtres {ei, g, }- Une condition

nécessaire pour qu'’il existe des jeux de coefficients présentant une solution exacte est:
P > 2w, (2.1)

On notera que la Ts-structure est un cas particulier de la nouvelle structure, obtenue
lorsque les couples de filtres transverses de 1’égaliseur correspondant aux deux sous-goupes
(g = 1 et 2) sont identiques. Cette derniére remarque garantit des performances statiques
aussi bonnes sinon meilleures qu’avec la Ts-structure pour un critere de calcul des coefficients

et une profondeur P donnés.

Pour répartir les trajets dans les 2 sous-groupes, on essaie autant que possible d’avoir
un bon équilibre en terme d’amplitude moyenne et de retard moyen. On peut par exemple
procéder de maniere chronologique en affectant un trajet sur deux dans chaque sous-groupe,
g = 1 ou 2. Pour ne pas alourdir la présentation, nous supposons un nombre de trajets L,
pair, et que le filtrage 1/2 Nyquist a été réalisé en amont (analogique) sur le signal regu en
bande de base.

Les échantillons yy, 4,(m) aux instants mT's sur la branche & sont alors exprimés par:

Li/2-1 [ +Q-1

* 1)*
Yhe gelm] = Z {Z Z Chig” (mT's +qTc + Toirg,) } .agi)ﬂt (2.2)
i=0

I=1 ¢=0
La variable de décision est obtenue par sommation des échantillons provenant des deux

sous-groupes:

difm) = diipm) + digm)  avec digm) = L el,gtT.ygt (2.3)
Y11[0] —[m]
ou:
- CLg = [ell,gt[—Pﬂ; <y CLK, gi[—P1]y +++5 €11,g¢[+P2]5 - elK,gt[-i-Pz]]T; et e = [@T, 61,2T]T5
i ygt[?ﬂ] = [Y1,gum+Pils > YK gilm+P1]s o3 Y1, gelm—Pa]s - yK,gt[m—Pﬂ]T; et Yim) = [ﬂ[];n}’ﬂ[j;ﬂ]ip

P +1+DP=P.

Notes: Structures alternatives, égaliseurs fractionnés...

L’idée de doubler le nombre de voie au temps symbole est similaire & celle des égaliseurs frac-
tionnés [108], [56], mais adaptée ici aux deux échelles de temps et aux propriétés de corrélation des
signaux CDMA.

Pour obtenir un nombre suffisant de degrés de liberté aprés corrélation avec les codes, on aurait
pu se contenter de réaliser un banc d’égaliseur fractionné a 2 points/Ts en sortie du banc de
filtre adapté complet. On sait en effet depuis quelques années [91] que le passage d’une structure
synchrone (1 point/T's) a une structure fractionnée (2 points /symbole) permet en contexte mono-

utilisateur, pour des canaux RIF, une “parfaite reconstruction” & durée finie, correspondant & une
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égalisation ZF-RIF. Rappelons aussi que ce suréchantilonnage par rapport au temps symbole amene
une autre propriété trés intéressante [94], rappelée dans [44]: les traitements & base de “statistiques
a Pordre 2” sont suffisants pour identifier le canal (sauf cas particulier de canaux “pathologiques”).
Des algorithmes d’identification “autodidacte” (ou “aveugle”) du filtre égaliseur ont ainsi pu étre
mis au point par des techniques de sous-espaces ou de prédiction linéaire [91].

Nous ne nous intéressons ici qu’a la premiere propriété, puisque le canal est estimé par la
séquence d’apprentissage. L’obtention de degrés de liberté supplémentaires s’inspire toujours de
I'idée du “fractionné”, mais la structure Ts/RIT proposée a l'avantage d’utiliser pleinement les
caractéristiques des formes d’ondes CDMA, qui font apparaitre des pics de corrélation aux re-
tards des trajets. Ainsi, la Ts/RIT-structure peut étre vue comme procédant & un échantillonnage
(L; fois supérieur & Ts) & pas irrégulier en sortie du filtre adapté au code, calé sur les pics de
corrélation correspondant & chaque trajet (Cf figure 2.2). Cet échantillonnage particulier doit pro-
curer un meilleur comportement vis & vis du bruit. Avec 2 trajets par exemple, la seconde voie
d’échantillons (correspondant au trajet secondaire) devrait avoir un meilleur “RSB” que celle ob-
tenue par échantillonnage décalé de Ts/2 par rapport & la voie synchrone (correspondant au trajet
principal).

Apres cet échantillonnage & pas irrégulier (qui correspond & celui du Rake), on aurait pu aussi
procéder a une égalisation au temps symbole avec L; x K branches mais le groupement en 2K
branches apres pondération par les amplitudes conjuguées des trajets assure assez de degrés de

liberté, ainsi qu'une statistique suffisante et une maximisation du SNR en sortie.

r(t)

T filtrage adapté
R

aucode « 1 »

,CH

(Tc/S)
%
trajets pairs Ay
k J - ~~ -/
'
Téte de réception : filtre adapté au code, échantillonnage Egaliseur (Ts)
a pas irrégulier, recombinaison partielle de trajets a 2 voies

F1G. 2.2 — Synoptique équivalent de la Ts/RIT-Structure (représentation avec L =1, K =1)
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% Calcul des coefficients

Le systeme se modélise toujours a ’aide d’une matrice de Sylvester généralisée Toeplitz
par blocs 7,), et les solutions MMSE et ZF reposent sur la pseudo-inversion de cette matrice
de transfefen rajoutant la contribution du bruit en MMSE. Lorsque la matrice est plus
haute que large (et de rang colonne plein), le pseudo-inverse a gauche garantit I’annulation

exacte de l'interférence en Zero-Forcing.

La matrice de filtrage T(y) Permettant de passer des symboles émis aux échantillons au
temps Ts en sortie des 2K branches de la téte de réception, a ici une dimension 2K P x
K (P + 2Wy), avec des blocs de taille [2K x K]:

g[m} = T(v) Ym,Pi4+Ws) + Q[m] (2‘4)
avec
r 0 0 . Y11,1[n] YK1,1[n]
L) L) -
o) A 0 Ny Ky 0 et Y1K,1[n] VKK 1[n]
S e 0 =ln] Y11,2[n] YK 1,2[n]
0 0 e
I Lwy 7 Ly |
| V1K,2[n) YTKK2[n] |
Le bloc %[ , correspondant au retard nT's, contient ici les canaux discrets équivalents

des 2K différentes branches:

TSZ

Yik,g¢[n] * gk,gt )\T:nTs

avec
Li/2—1

E : a21+gt

On retrouve la fonction d’intercorrélation au temps symbole en sommant les 2 canaux

- T 2i+gt)

g,(cl,)gt (1) = (he * h,glt) xcp)(T) et h,

discrets équivalents de méme indice “k” dans les 2 sous-goupes: Yin = %k 1] T Yik,2[n]-

} = ( ) Ttn(’Ytt),

ol la matrice carrée 7y, (vy) de dimension 2K P x 2K P, a une structure Toephtz par blocs

La corrélation du bruit au temps symbole sur les 2K branches est E{Q[
de taille 2K x 2K, et est caractérisée en annexe 111.3.A.
Lorsque les inverses de matrice mis en jeu existent, le vecteur de taille 2K P contenant

tous les coefficients pour estimer les symboles relatifs au code k, = 1 est obtenu, pour les

différents criteres par:
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MMSE:

1 1|

=1 lAT(’Yt) T(ve) 7_(’Yt)H + Ug’rm(%t)]il (25)
Y110 ]

Zero-Forcing:

1
P > 2W (ZF exact) : - ei’ = 1[0 0] T (2.6)
P < 2W (ZF non exact) : o er” = 1700 [T T (2.7)

Lorsque P < 2W, 'approximation ZF n’annule pas l'interférence, et correspond a la solution

MMSE en remplacant o7 par zéro.

Notes: Limitation de la Ts-RIT structure pour un nombre de codes actifs K élevé:
1)- influence du “roll-off’: les conditions de profondeur décrites précédemment, indépendantes
du nombre de codes actifs K, supposaient implicitement un “roll-off” confortable pour assurer
I'indépendance linéaire des équations du systeme. En effet, I'inversibilité pour P;, = W et K
élevé (proche de Q) ne peut étre garantie (avec un canal non pathologique) que si le “roll-off” pro-
cure un exces de bande confortable par rapport a Tic, soit ropp >> 0. Ceci est établi dans 'annexe
II1.2 et se déduit aussi des résultats de la structure libre. Rappelons en effet qu’avec la Tc-structure
qui fixe une borne minimale sur la profondeur requise, I'inversibilité exacte pour K = () est impos-
sible sans exces de bande (r,ry = 0) et un seul capteur. Pour un “roll-off” supérieur a 0, la borne
W —1). Pour rorp = 0.5 et K = @Q, on obtient Py, = W,

ce qui n’altere pas la condition nécessaire (équation (2.1)) décrite avec la Ts/RIT-structure. Par

minimale est P, = Wi.(

contre pour 7,75 = 0.22, la borne minimale n’est inférieure a 2W, seulement pour les valeurs de
K < 14, soit P, = 1.5 Wy, 2.3 W, 3.5 W, respectivement pour K = 14, 15, 16.

2)- En situation mono-capteur, un canal composé de trajets espacés d’'un nombre entier de T'c
entrainera automatiquement la non-inversibilité, lorsque K = ), malgré un roll-off confortable (Cf

annexe II1.2). Ce ne sera plus le cas pour la Ts/RIT-structure disposant de 2 capteurs de réception.

2.3.2 Ts/RIS-Structure: recombinaison spatiale indirecte

Comme énoncé en introduction, le principe de cette structure et les équations sont simi-

laires & celles de la Ts/RIT-structure, et nous ne les décrivons donc que brievement.

Les 2K branches de la téte de réception nourrissant les 2 bancs d’égalisaton {e&)} et {egi)}
sont obtenues en séparant (ne recombinant pas directement) les contributions des différents
capteurs en 2 sous-groupes, d’indice “spatial” g, = 1 et g, = 2. Avec L = 2 capteurs, la téte
de réception correspond a 2 BFA, propres a chaque capteur. Avec les mémes conventions que

pour la Ts/RIT structure et pour 2 capteurs, les échantillons y,(c[s)] aux instants mT's sur la

branche k& du sous-groupe g, sont alors exprimés par y,(c[ | = Z Z+Q ! Ch (st+ch+

T
)} .a9" et 1a variable de décision par dijm) = d§[7)n1+d§[7)n] avec dg[nZ] = ﬁ[o} el .y(gs)[m]
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----------------------------------------------

d, [m]

T ______ ~~ 1 Recombinaison
trajets (capteur 1)

Sous-groupe 1

(Tc/S) (Tc)

______________________

2 (@) Sous-groupe 2

T ______ _~ | Recombinaison
trajets (capteur 2)

o

Téte de réception : BFA (canal, codes) par capteur Egaliseur (Ts, 2 voies)

F1G. 2.3 — Synoptique de la Ts/RIS-Structure

Les coefficients sont obtenus par les formules (2.5), (2.6), (2.7) en remplacant 7(,,) et

Tin(ve) Par leurs équivalents spatiaux.

* Ts/RITS-Structure: recombinaison indirecte (trajets / espace)

1
710 my R d, dl[m]
r @ Recombinaison Corrélations Y, "| égaliseurs Ll
T trajets impairs (capt. 1) [ ] codes 1 ... K K1 [m] NN ORI
=
J’1,2(1) [m]
Recombinaison ! Corrélations Y, "| égaliseurs
trajets pairs (capt. 1) codes 1...K K2 [m] | €120 e,
(Te/S) (Tc) (Ts)
y 1,1(2) (m]
r? (1) Recombinaison Corrélations Y @ "| égaliseurs
T trajets impairs (capt. 2) | "] codes 1 ... K KL [ml o e @e @
e
Yy 1,2(2) (m]
Recombinaison Corrélations @) "| égaliseurs
trajets pairs (capt. 2) ™ codes 1... K VK2 [m] > €, 2(2) ek 2(2)
& J o ~~ J/
4
Téte de réception : par capteur et groupe de trajets Egaliseur (Ts, 4 voies)

F1G. 2.4 — Synoptique de la Ts/RITS-Structure
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La Ts/RITS, schématisée sur la figure 2.4 généralise les deux structures précédentes
en opérant une recombinaison indirecte au temps symbole a la fois sur les composantes
spatiales et de trajets, pour former 4K branches dans la téte de réception suivie de 4 bancs
de K branches d’égalisation chacun {egf,’;)gt}. La matrice de transfert 7(,,) est alors de taille
4K P x K(P + 2Wj) et I'inversion exacte du systeme est possible lorsque P > W;.

On peut aussi associer a ces structures de recombinaison indirecte, I'idée de la premiere

structure (FAQ), pour former 2 ou 4 bancs d’égalisation a @ branches chacune.

2.4 Ts/Tc-Structure: structure a traitement au temps symbole,
équivalente a ’optimisation a durée finie de la Tc-structure

Les structures intermédiaires présentées précédemment avaient pour point de départ la
structure (tronquée) obtenue a partir de la solution (MMSE ou ZF) linéaire a durée infinie.
La Ts/Tc-structure réalise au contraire une adaptation, quasiment équivalente, de la solu-
tion linéaire & durée finie obtenue a partir de la structure libre (Tc-structure). La solution
est strictement équivalente pour une mise en forme de type “fonction porte de durée T'c¢”,
ou de type impulsion de dirac. Dans le cas d’un filtre 1/2 Nyquist de type RRC, la Ts/Tc-
structure réalise une approximation tres proche (interférence résiduelle négligeable), comme
nous l'avons vérifié en simulant la chaine. Pour ne pas alourdir la présentation, nous nous

4

placons dans le cas idéal d’une fonction de mise en forme de type “porte” et nous discuterons

ulterieurement l'effet du 1/2 Nyquist.

* Structure

Nous avions vu au paragraphe 1.2, que 'optimisation de la Tc-structure amenait a un vec-
teur de coefficients large-bande ﬁ’ pouvant se décomposer en une téte de réception suivie d’un
traitement au temps-symbole, selon 1’équation (1.11). Contrairement aux Ts/xx-structures,

H

la téte de réception 7(5)™ n’est pas un simple filtrage, mais comprend les effets de bords liés au

caractere a durée finie de la solution. Or c’était justement la forme particulierement simple
du filtrage par BFA (ou versions indirectes des structures intermédiaires) pour un canal a
trajets qui faisait Patout des Ts/xx-structures, car il permettait le passage au temps-symbole
avec une tres faible complexité.

Pour obtenir une mise en oeuvre efficace de la solution optimale a durée finie, nous
utiliserons la décomposition en 2 étapes mais en ramenant le passage au temps-symbole a
des opérations de retard/pondération et “corrélations partielles” avec les codes, relatives a
chaque trajet; Décrivons d’abord sous forme algébrique la séparation en 2 étapes, téte de
réception et traitement au temps symbole, du traitement optimal (linéaire & durée fini, non-
récursif, sous un critere MMSE ou ZF...). Nous verrons ensuite comment tenir compte du

modele a trajets du canal pour réaliser la téte de réception.

Selon I’équation (1.11) du chapitre 1, la variable de décision d;,) peut s’obtenir par les
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Formes d ’onde adaptées de: _ m+P
gWs %” 0 0 s 0 g‘ I
o 0
complément g (Ws-1) %ﬁ] gg] N 0 9 Ws
avant g g 270 s o 5 symb.
T -1 =[0] O
%H gH gH 0 0 A m+P 1
Fg g8 810 0
0 0
o gH gH gH 0 e o O
Banc de g E =ws] 1] =10 B
: Db eevereeereemeriene oottt et saea e O
Filtres P - 0 p
, g %) .................... 0 g g g 0 ... 0
Adaptés 0 T e o) 0 symb.
H H H 0
g %) .............................. 0 g g . g 0 0
0 =ws] ~ws-1) =10 0
\ g %) .................................. 0 gH gH . gH B
= T [ws] T [Ws-1] —[0] = m-P
@ .......................................... 0 gH . gH Elh 2
complément | &' O RCICI- J
A g+(Ws-1) 5) ....................................................... 0 gH gH 0 §
arriere vwe D T symb.,
g S E} ............................................................... 0 gH .
a0 P oW
T T H - 2
L'=1 lalle 1ol 1. G
(P+2Ws).K coefficients

F1G. 2.5 — Rappel a propod de l’obtention du vecteur solution pour la Tc-structure

forme d’onde symbole 0 > symbole n >
compléte: g

4

A
| > T

0(ty) T

; ; —» chips

0 Q NxQ + qux NuxQ +Q

|  support corrélation trajet 1 | | support corrélation trajet x |

[ | | : |

0 Q 0 Q-qrx Q

%/_J
partie avant  partie arriére
formes d ’ondes | symbole 0 o symbole 1 U symbole Ws
tronquées: X A o
g! | >
g-Ws >
g+1 : >
gt [ 1 4 chips
0 Q 2Q
g +gtWsnt)=o [T] p=1..Ws

Fi1G. 2.6 — Illustration des formes d’ondes intervenant dans la téte de réception T,

H
9)

—~
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yt Wl [m+P+Ws] Ws
X —
- K
Y ep )
C —
y[-l] [m+P1+]] 0
r (1) I ? —
T partie avant
...... |
a Y [m] +P
(Te/S) | Téte de S
7 . A 7#’ . —
2 (2) Recep‘uon PxK coefficients
(Ts)
T ______ P 1
partie arriere " Ws
u o) x|
2 K
+
y! ][m-P2-2]
C —
[+Ws] 0
y [m-P,-Ws] e L
f
%’%’ désigne K branches en paralléles

Traitement Ts

F1G. 2.7 — Synoptique de la Ts/Tc-structure

deux étapes:

Passage au temps T's :

<

I
Py
s
13
2

=[m]

1
T _ T H 2
avec 1’ = SO Ap [T T + UOiK(was)

S

Traitement au temps T's : dyj,) = €17y - -1

L’opérateur de passage au temps-symbole T(g)H

a partir des P;.LS(Q échantillons recus
comprend le BFA classique mais ajoute des contributions supplémentaires, comme schématisé

sur la figure 2.5:

— a partir des P.LSQ échantillons centraux de rp,,; sont restitués les K x P échantillons

correspondant exactement a un filtrage par BFA,

— a partir des premiers et derniers W,.LS(@) échantillons de Ty Sont également générés,
en “avance” et en “arriere”, K x W, échantillons au temps symbole supplémentaires;

ces échantillons résultent en fait d’un “filtrage” avec des versions tronquées successives

du BFA.

Les formes d’ondes, tronquées de n = 1 a W, symboles sur la partie “avant” ou “arriere”,

[=n] oy L]

sont notées respectivement g, — et g,
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Téte de Réception
D (1) Logique de
T recombinaison yIWs]
s -Tl Z [m]
| ’ y/av[l,m] sur premiers y[-Z][ :
trajet ﬁ=> trajets et
(TC/S) | part. avant [-1]
(Ts)| 7
r? (1) i
T ||;,=> BFA complet
> T, C'rg  Y/Aim 2 Y my
t Codes 1 ... K ' globgle
a ) . O trajets
1 v/ AV m]
_____________ +1
. |ﬁ=> YU g
| pour trajet Lt >
! . . - +2
! trajets 2 a Lt sur derniers y [m]
| . > trajets et [+Ws]
part. arriére y [m]
Ken//

F1G. 2.8 — Détail “schématique” de la téte de réception de la Ts/Tc-structure

1- extraction de (Ny;, qr;) pour chaque trajet “ i : E(t,/Tc)<=> N_[, O+ q.[. chips
1 1

O-qz~1 L
. s . — n* (1 *
2- formation des corrélations partielles «avanty: '/ A= 2 2 al.” NaRN( +Ti +qTc+mTs).cp,,
q=0 /=1
- a0 )
et «arriére»: y/ar. m = > o oYay.ra +T; +qTc +mTs).cp,,
T q=0mqy [F

3- formation des échantillons de sorties du BFA classique au temps Ts:

Lt
Vim = Zl(y/av[i,m] +ylar,,,)

4- formation des échantillons en complément au temps Ts:

o . [+n] —
arriere: y,» = > (y/av,,,*tylan,,,) + > ylan,,

trajets i trajets i
tels que tels que
Np2n N =n-1
. [-n] —

avant: y,, = 3 (lav,,tylag,) + Y ylav,
trajets i trajets i
tels que tels que
Ny <Ws-n Ny =Ws—n

[-n] — __[Ws—n+1] _
ou y[m] _y[m] y[ Dll—l...Ws

m]

F1c. 2.9 — Equations et logique de recombinaison pour la téte de réception de la Ts/Tc-

structure
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Alinsi, le vecteur au temps-symbole y, . utilisé pour former la variable de décision a une

taille K.(2W; + P) et est constitué de:

[m]

_ [, [=Ws] [—Ws] 1] 1]
Yim) = [gl[mJFPlJFWs}’ 0 Ykimtprwi ] o Yiimt pi1) o Yk mtpi1))
Wo.K sorties “avant”
y1[m+P1], o YK[mA-Pi]y -+ Ylim—Pa]» -+» yK[msz]i
P.K sorties du BFA
gﬁnlz}fprlp " yg[}jzfprl]’ St yﬁn‘;@’rws}’ " yg{zﬂPz*Wsl]T

w~
Ws.K sorties “arriere”

La figure 2.7 représente schématiquement cette nouvelle structure, sans préciser encore
la procédure de formation des échantillons “avant” et “apres”. Pour générer un échantillon
central Yy pm), on évite 'emploi du produit scalaire((W,+1).LS@Q multiplications!) en utilisant
comme a 'accoutumée la forme Rake du BFA, opérant la recombinaison constructive de tous
les trajets. Pour les échantillons “avant” y[[.]n] et “aprés” y[[jrn], il faut également éviter de
faire directement le produit scalaire avec les 2W, formes d’ondes tronquées. La réalisation
de ces produits scalaires amenerait une complexité démesurée par rapport a celle de la Tc-
structure, qui ne réalisait en tout qu’un seul produit scalaire (de taille P,.LSQ) pour former
la variable de décision. Si les trajets étaient exactement espacés de multiples du temps
symbole, il suffirait de recombiner les résultats de corrélations relatives a certains trajets,
choisis par ordre chronologique. Mais en général, a ’exception du premier, un trajet donné
amene des contributions sur deux symboles, et il faut séparer la contribution relative au
symbole “avant” de celle du symbole “arriere”. Ceci est schématisé sur la figure 2.6 qui
représente la reconstruction des formes d’ondes tronquées en positionnant, pour un trajet
donné, le code complet, ou seulement la partie “avant” ou “arriere”.

Dans la téte de réception, on formera alors pour chaque trajet “” les corrélations par-
tielles “avant” (avec le début du code) ou “arriere” (avec la fin du code) délivrant les

échantillons y/avy ) et y/ar) ». En sommant ensuite de maniere adéquate ces échantillons

[+n]
[m]

“partiels”, on formera les yj), y[[;l]n] et y attendus. La figure 2.8 schématise la génération
des échantillons “avant”, “arrieres” et “normaux” au temps T's. La description plus détaillée

des équations et de la logique de recombinaison est représentée figure 2.9.

Finalement, on voit qu’a partir de LSQ.P, échantillons regus, la Ts/Tc-structure est
équivalente a appliquer la Ts-structure avec son banc d’égalisation de profondeur P, mais
en rajoutant un traitement supplémentaire issu des mémes échantillons regus, n’augmentant
ainsi pas la profondeur P, du détecteur. Ce supplément autorise a choisir des valeurs de P
tres faibles, égales a 0, 1 ou 2 (contre plus de 3W; pour la Ts-structure) pour obtenir une
solution exacte avec un bon comportement vis a vis du bruit (Cf comportement de la Tc-
structure). Mais le nombre de coefficients est ici bien compacté par rapport a la Tc-structure.
De plus en situation multi-codes, on devra seulement dupliquer les K (P + 2W) coefficients

au temps symbole au lieu des LSQ.(P + Wj) coefficients de la Te-structure.
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Notes: prise en compte et effets du filtre 1/2 Nyquist “RRC” & ’émission:

— lalgorithme précédent doit étre utilisé en calant la corrélation avec les codes aux retards
(1] = 7 + A7) tenant compte du délai introduit par tout le filtrage amont. Ce délai est
essentiellement du au filtre 1/2 Nyquist d’émission, et au filtre analogique de réception.
Le filtre analogique de réception peut jouer le role approximatif du filtre 1/2 Nyquist de
réception, quitte & compenser dans le calcul des coefficients numériques. Compte tenu de sa
forme symétrique, le 1/2 Nyquist introduit un retard qui dure la moitié du support de sa Ri,
soit typiquement 3 ou 4 chips. Notons par rapport aux illustrations de la figure 2.6 que pour
le premier trajet, on aura NT{ = 0 mais 7 # 0. De plus, la contribution d’un trajet peut

dans certain cas s’étaler sur 3 symboles au lieu de 2.

— pour une solution exacte, il aurait fallu recréer la corrélation avec les troncatures de la forme
d’onde globale “canal / code / RRC”, au lieu de réaliser en amont (ou en aval) approxi-
mativement le filtrage 1/2 Nyquist, avant de corréler avec la troncature de la forme d’onde
“canal /code”. La solution approximative améne néanmoins, avec une complexité nettement
réduite, pratiquement aux mémes performances comme nous le vérifierons en simulation. Les
performances qui vont étre présentées correspondent a un filtre RRC de “roll-oft” r,;r = 0.22
a I’émission, une filtre analogique passe-bas idéal de fréquence de coupure égale a Lroff 3 1a

Te
réception, et les coefficients numériques au temps T's optimisés pour cette configuration.

2.4.1 Simulation des nouvelles structures

Nous avons vu qu’en situation de mauvais rapport ]‘\E,—s, la Ts-structure convenait bien.
Nous nous placons alors au contraire en situation de fort ﬁ—(’)’ (mobile d’intérét pas trop
éloigné de la station de base), afin de sonder le comportement des nouvelles structures en
terme d’interférence résiduelle. Nous ne présentons les résultats qu’avec le critere MMSE qui
controle par ailleurs ’amplification du bruit pour obtenir le meilleur compromis.

Nous présentons sur les figures 2.10 a 2.13 les résultats pour un canal “long” (W, =5
symboles), basé sur les retards du canal “PB”, avec les amplitudes moyennes indiquées dans
la partie I. C’est donc une réalisation de difficulté moyenne de ce canal “long”, avec des
trajets secondaires relativement faibles, hormis le deuxieme.

La figure 2.14 représente les résultats pour un canal “court” (W = 1 symbole), mais
composé de 6 trajets de fortes amplitudes [0, 0, —3, —3, —6, —6 dB], avec les retards du
canal “PB”. Ce canal correspond donc a une réalisation particulierement difficile du canal
“PB”.

Afin de discerner la part du bruit et de I'interférence résiduelle, nous tracons en plus de
'INSR, la puissance d’interférence résiduelle et ’amplification du bruit (par rapport a un

canal idéal) propre a chaque structure, en fonction du parametre de profondeur, P.

Au travers des deux exemples, nous constatons que les nouvelles structures ont bien les

comportements attendus:
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L=1 capteur; K=12; Eb/N0 =30dB; VB

-5 ‘ ‘ ‘ *  Ts—
® > Ts/RIT-
-10F & * % O Ts/FAQ-
= > 4 & % + Ts/Te-
o * — Tc-
% -15+ - o} * * Te
E’ 1 ) *
20k > ,
% 20 > © % X
- -25+ + > > N .
+ + > >
-30+ 4 + =4
I I I I I
0 2 4 6 8 10 12
P
T T
O Te] R SRMER SRR : .
RS %
t -20F > o % .
% N > . O T
— 30 I + I I I > I ]
0 2 4 6 8 10 12
m 10 T T T \ \
— >
5 > > >
e - > 4
s ° + ) > >
= 5 ® ¥ * Q Q i}
g g . x o x FoF A
< 0 N fg * * i I i
0 2 4 6 8 10 12
P

Fi1aG. 2.10 — Résultats

avec canal “VB” (Wy=5), 1 capteur,

L=2 capteurs; K=12; Eb/NO:SOdB;VB

12 utilisateurs

5 *  Ts—
> Ts/RIT-
10 A TsRIS
® % * % % o Ts/RITS
o g > Q * O TsIFAQ
3—15 - o] > (0] * M + Ts/Tc
x > AN o 7 * - Tc
0 -20F 5 o o 4
= > 2 o) *
-251 o > A *
O > é A (@)
-30+ O O > % %x
I m— + + N & 5 ,
0 2 4 6 8 10 12
P
T
m-_10- _
< ool D A ¢} ¥ * % |
g m > A - o) * 3
— 80 I I I A\ I e D
0 2 4 6 8 10 12
m 10 T T T T T
E ] o]
R A
= O A
S5 . 8 b Do By A .
s 1 & o o . ¢ & ’>> B $
| Y S e — e — . S S
0 2 4 6 8 10 12
=]

Fi1aG. 2.11 — Résultats

avec canal “VB” (Wy=15), 2 capteurs, 12 utilisateurs
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L=1 capteur; K=16; Eb/NO:BO dB; VB

* Ts—

_5 — -
% > Ts/RIT-
*
10t £ B Eox % — Tc- ,
~~ > * E 3 *
)
S5 B Toowoog
> >
0 -20F
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N I S S S S B S |
£ 20} B B A
[0]
E
=30 | | | | | ]
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EE T T T T T
S 10k : > ,
S 10 > > > S >
>
2 51 > 8
=3 % ? * * * * * * * r
<E( O k % | | | |
0 2 4 6 8 10 12
P

F1G. 2.12 — Résultats avec canal “VB” (W

L=2 capteurs; K=16; Eb/NO:30dB; VB

=5), I capteur, 16 utilisateurs

-5 * Ts— N
> Ts/RIT-
| A TsRIS ||
10 3 A é * * . O TSRITS
o o A + Ts/Tc
S5 0 g * * « — Tc 7
x *
-20+ AN ]
2 o > A * A
- i > = P
-251 . 5 5 A
o g > > A A
_30 =
I * T + + + “E E 1 u#} ]
0 2 4 6 8 10 12
p
T T
m-_10} , |
o0 & 5 i3 X X *
= o B > A * % %
£ 20} * 4
an D> A * *
2 o A
-30 | I | > A | l
0 2 4 6 8 10 12
a T T T T T
Zi1o0r o 0 : .
- A A A A A 1)
2 1 o A O - A
S g5k i
= ° ¥ A - - & = - - > A A
o > o O B
<E( 0 B i '3 E3 % % * e 1
0 2 4 6 8 10 12
p

F1G. 2.13 — Résultats avec canal “VB” (W5 =5), 2 capteurs, 16 utilisateurs
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L=1 capteur; K=12; Eb/NO:30dB; PBd

T T |
-5 *  Ts-— i
> Ts/RIT-

-10 TsIFAQ- H
—~ + Ts/Tc-
815 — Tc- H
(DI:) =20 i
z o

_ * _

2 N SR S S —
! ! ! ! !
0 2 4 6 8 10 12
p
= i
3 * * *
S * s
g oox o,
- I | I gf * 7
4 6 8 10 12
@15 T T T T T
= 10k >
é 10F + —
=3 *
§: 0 * ! ! ! ! !
0 2 4 6 8 10 12
P

F1G. 2.14 — Résultats avec canal “PB difficile” (W5 = 1), 1 capteur, 12 utilisateurs

La Ts/Tec structure se comporte de maniére similaire a la Tc-structure et a besoin d’une
tres faible profondeur pour atteindre les performances théoriques a durée infinie.

Les Ts/RIxx et Ts/FAQ-structures agissent bien comme des intermédiaires entre les T's-
et Tc-structure. Elles n’auront d’intérét par rapport a la Ts-structure que si le contexte
d’interférence est important au point que cette derniere nécessite une profondeur large par
rapport a W,. C’est le cas sur la figure 2.14, ou la Ts-structure nécessite une profondeur
P = 6 pour ramener 'INSR & -20 dB, contre P’ = 2 dans la Ts/RIT-structure qui prend
Pavantage méme si le nombre de coefficients est passé de K P a 2K P'. L’ avantage en terme
de nombre de coefficients n’est pas systématique lorsque les amplitudes des trajets secon-
daires sont plus modérées, comme pour la réalisation “moyenne” du canal “PB” (figures 2.10

a 2.13) ou encore lorsque le nombre de codes actifs est faible (figures non représentées).

En situation multi-capteur (figures 2.11 et 2.13), nous avons été surpris par le fait que,
pour un nombre équivalent de coefficients, la structure a recombinaison indirecte de trajets
se comportait mieux que la structure a recombinaison spatiale, du moins sur ’ensemble (y
compris ceux non représentés) des exemples traités. La diversité est pourtant & priori plus
marquée dans la Ts/RIS-structure qui forme les 2 voies & partir des contributions séparées
des 2 capteurs de réception, alors que pour la Ts-RIT structure, la contribution relative a
un groupe de trajets n’est pas completement indépendante du premier groupe puisque le

canal de transmission fait intervenir les deux groupes. L’argument en faveur de la Ts-RIT
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structure pourrait étre de dire qu’elle a “a égaliser” un canal équivalent au temps-symbole
moins difficile, du fait du “moyennage constructif” des canaux bien distincts vus par les 2
capteurs ...

En terme d’amplification du bruit, hormis la Ts-structure qui a I’amplification du bruit
minimale quelque-soit P, on remarque que les autres structures se mettent a amplifier le plus
le bruit autour de la zone des valeurs de P,,;, ou le systeme est potentiellement inversible.
Ceci apparait avec des profondeurs P proches de zéro pour les Tc- et Ts/Tec-structures, et
entre W et 2W; pour les Ts/RIxx-structures. Remarquons aussi que pour la structure libre,
on obtient de bonnes performances en SINR pour des valeurs de P légerement supérieures
a P (égal a —%Ws), alors que pour les Ts/RIx-structures, nous avons toujours observé
le contraire: les performances sont généralement bonnes avant P,,;,, égal a 2W; pour les
Ts/RIS et Ts/RIT-structures. C’est encore plus vrai pour la Ts-structure qui nécessite une

profondeur théorique P,,;, infinie...

2.4.2 Conclusion et synthese sur les nouvelles structures

L’optimisation avec un critere MMSE des nouvelles structures pour une profondeur de
détection P, donnée garantit des performances en Erreur Quadratique Moyenne meilleures
ou équivalentes a celles obtenues avec la Ts-structure, qui n’était qu'un cas particulier de
toutes ces nouvelles structures. Pour de courtes profondeurs de détection, les performances
obtenues sont la plupart du temps bien meilleures car les nouvelles réalisent, sous un critere
MMSE, un meilleur compromis interférence/bruit que ne le pouvait la Ts-structure.

Comme la Te-structure, la Ts/Tc-structure nécessite une profondeur bien plus faible
que les autres structures. Sa particularité est de compléter la Ts-structure en rajoutant
en parrallele non pas des filtres transverses au temps symbole, mais des opérations prenant
spécifiquement en compte la nature “tronquée” du traitement. Pour une profondeur P, = W,
ou P, = Wy+1, on obtient d’ailleurs satisfaction alors que le traitement se résume quasiment
au traitement supplémentaire, complétant une Ts-structure de profondeur équivalente aussi
faible que P = 0 ou 1 symbole. Le traitement global de la Ts/Tc-structure est similaire au
filtrage opéré par la Tc-structure MMSE, mais en exploitant cette fois la nature a trajets du
canal et en faisant apparaitre une partie commune pour les différents codes désirés. Précisons
aussi que le nombre de degrés de liberté utilisés par la Ts/Tc-structure, (P +2W;) K, corres-

pond toujours exactement au rang possible de la matrice de transfert large-bande 74, alors

que la Te-structure utilisait un nombre de coefficients LSQ(P + W) > % x (P +2W,)K.

Evidemment, la profondeur nécessaire est une chose, la complexité requise en est une
autre, c’est d’ailleurs pour cela que nous avons cherché a faire évoluer la Tc-structure.

La structure a banc de filtre adapté aux () formes d’ondes est mise a part car si elle
tient la route en terme de nombre de coefficients nécessaires, elle présente une complexité
bien accrue pour le calcul des coefficients, ayant toujours a prendre en compte ’ensemble

des codes possibles, méme si le nombre de codes actifs est faible.
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Les structures a recombinaison indirecte sont plus attractives, particulierement la T's/RIT-
structure, mais son utilisation ne se justifie que lorsque la Ts-structure est en défaut. Ty-
piquement pour un canal avec des trajets secondaires de fortes amplitudes et un nombre
d’utilisateurs important. La complexité de la détection reste du méme ordre de grandeur
que pour la Ts-structure, avec un nombre de voies au temps symbole qui a doublé, mais une
profondeur requise diminuée. Il en va de méme pour le calcul des coefficients.

Pour la Ts/Tc-structure, la complexité du calcul des coefficients reste similaire a celui de

la Tec-structure mais la complexité de la détection proprement dite a diminué.

La situation la plus cruciale en terme de complexité pour le terminal mobile se pro-
duit lorsqu’il faut détecter les symboles associés a plusieurs codes désirés (multi-code). La
complexité dépend alors du nombre de multiplications supplémentaires par code désiré. Elle
se mesure essentiellement en comparant /N, le nombre de coefficients nécessaire au temps
symbole pour les Ts/xx structures, ou le nombre total de coefficients pour la Tc-structure.

Le tableau suivant résume la profondeur minimale théorique requise, P,,;,, pour que
I’annulation de 'interférence soit possible dans les différentes structures, avec les parametres
typiques ) = 16 chips, S = 2 points/chip pour la Te-structure, un “roll-off” de r,s; = 0.22

amenant a (), = 19 bandes symbole:

structures || Ts- | Ts/FAQ- | Ts/RIT- | Ts/RIS- | Ts/RITS- | Ts/Tc- ou Te-
Prin +oo | (g2g) Ws | 20 2W, W, (o — VW,
- pour K=1_|| +:00 oW 2, 20, W, “Tw, | - R,
-+ pour K=4 | 100 %.Ws 2W 2W W, _%-Ws | - %-Ws
-+ pour K=8 | +00O 2.Wy 2W, 2W, W, _1_31_Ws | - %-Ws
-+ pour K=12 || +00 6.W, 2W 2W, W, —?-Ws | - %-Ws
-+ pour K=16 || 100 +00 +2wW, | 2w, W, +Bw, | -3,
Nb capteurs L>1] L>1 L>1 L>2 L>2 I =1 I —9

A partir de cette profondeur minimale théorique, on déduit le nombre de coefficients des

filtres transverse N,,;, a rajouter pour chaque nouveau code désiré:

structures || Ts- | Ts/FAQ- Ts/RIx- Ts/Tc- Te-
N KP| QP 2KP | K.(P+2W,) | LSQ.(P +W,)
Noin o | Q(FR) W | 4KW, | F5L W, ol W,

Ces valeurs minimales pour I'annulation exacte (sans bruit) d’interférence sont incontes-
tables et peuvent servir de guide, mais elles ne refletent malheureusement pas l'indication
que 'on attend en pratique, a savoir la profondeur pour laquelle I’amplification du bruit est
controlée avec une interférence résiduelle inférieure de 15 a 20 dB a la puissance de 1'utile. Or

nous avons vu que pour la Te-structure, la valeur théorique P,,;, n’était pas suffisante vis a
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vis de 'amplification du bruit, malgré le critere MMSE. Ceci n’a rien d’étonnant, puisqu’en
regardant seulement le nombre d’équations indépendantes avec cette structure, on déduit par
exemple que pour un canal idéal et un seul utilisateur, une profondeur de 1 chip est suffisante
pour annuler Uinterférence, ce qui évidemment serait catastrophique vis a vis du bruit (gain
de traitement du CDMA non exploité). Vis a vis du bruit, il est souhitable que le détecteur
couvre a peu pres 1’étalement de la (ou des) réponse(s) impulsionnelle(s) a “déconvoluer” au
temps symbole, ce qui mene aux alentours de Pox = 0 ou 1 pour la Te-structure.

Au contraire, pour les structures a recombinaison indirecte basées sur des corrélations,
I’amplification du bruit est mieux controlée et I'interférence acceptable pour des valeurs de
P inférieures a P,,;,. Cette adéquation “avant P,,;,” est encore accentuée avec un deuxieme

capteur pour la Ts/RIT-structure...

En guise d’indication, nous donnons les ordres de grandeur de profondeur Ppi et de
nombre de coefficients Npg requis, observés en pratique pour un canal long, des trajets
secondaires d’amplitudes typiques, un grand nombre de codes actifs (K = 12 a 16), et 2

capteurs de réception:

structures Ts- Ts/RIT- Ts/Te- Te-
Pox (2... 25)W, | (1... 1.2)W, 0 0
Nox (24... 30)W; | (24... 30)W, | 24W 32W; ou 64W (1 ou 2 capt.)

En résumé,

Les nouvelles structures ont surtout un intérét pour des canaux difficiles. Pour un canal
typique, le tableau précédent montre que le nombre de coefficients nécessaire avec les Ts-,
Ts/RIT, et Ts/Tc- structures est a peu pres du méme ordre de grandeur.

La Ts/RIT-structure nécessite une profondeur pratique intermédiaire entre celle de la
Tc- et de la Ts-structure, avec une annulation complete de 'interférence possible et une
complexité similaire a celle de la Ts-structure.

La Ts/Tc-structure garantit la profondeur minimale, avec une complexité plus faible que
la Tc-structure. Le nombre de coefficients nécessaires en pratique a tendance a étre inférieur
a celui des autres structures proposées, mais le calcul des coefficients reste complexe.

Nous avons vu également avec le chapitre précédent (et la partie II) que lorsque le
nombre d’utilisateurs est quasi maximum, les performances théoriques (& durée infinie) sont
généralement assez mauvaises avec un seul capteur. De plus, un tres grand nombre de coeffi-
cients est alors nécessaire pour approcher pratiquement ces performances médiocres, quelque
soit la structure. L utilisation d’un deuzieme capteur permet de lever ces deux inconvénients,
amenant généralement de bonnes performances “théoriques”, pouvant étre pratiquement at-

teinte avec des profondeurs raisonnables, telles celles qui viennent d’étre mentionnées.



Chapitre 3

Structures linéaires adaptatives:

égalisation et synchronisation

3.1 Adaptation a un canal variable “Vehicular”

Nous venons d’étudier les versions statiques de structures linéaires de réception, adéquates
lorsque le canal de propagation est invariant sur la durée du slot. Or en environnement
“véhicule”, I'’examen des ordres de grandeur permet de supposer que les trajets sont résolus,
avec des retards de propagation quasi-fixes et des amplitudes faiblement variables sur le slot,
mais des phases fluctuantes a cause des différences de doppler entre les trajets. On a vu que
les phases peuvent varier d’une cinquantaine de degrés a 120 km/h pour le passager d’une
voiture. Pour le train, il faut considérer des vitesses de Iordre de 200 km/h, et jusqu’a 500
km/h pour le TGV, mais a priori ce dernier comportera une station de base.

Nous nous intéressons maintenant aux versions adaptatives des structures précédentes.
Notre modeste étude se limitera a dériver les équations d’adaptation des coefficients et a

illustrer le comportement en poursuite des diverses structures sur quelques exemples.

L’utilisation de la séquence d’apprentissage permet généralement de calculer les coeffi-
cients des structures de maniere itérative, ce qui évite I’étape d’estimation de canal et du
calcul analytique des coefficients. Cependant, il semble que la norme UMTS ne préconise pas
cette voie car il aurait fallu que la séquence d’apprentissage contienne des symboles étalés,
au lieu d’'une séquence de 256 chips. Cette séquence permet plutét une bonne estimation de
canal, ou de son “inverse” (au sens MMSE) au temps chip.

Nous supposerons ainsi les structures correctement initialisées par les étapes préalables:
estimation de canal, calcul des coefficients initiaux. Nous nous intéressons alors a la phase

de poursuite pilotée par les décisions a partir d’un algorithme LMS.

154
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3.2 Tc-Structure adaptative

r( \

..............

Ty b

20P; coefficients

€1[m

F1G. 3.1 — Synoptique de la Te-Structure (avec 1 seul capteur)

La mise a jour de maniere itérative, aux instants mT's, est faite a partir de 'erreur
instantannée €, = di[m) — G1]m) formée a partir des décisions sur les symboles a1p,), au
moyen d’un algorithme LMS (pour “Least Mean Square”, Cf [60], [7], [43], [15]) encore appelé
“algorithme du gradient stochastique”. Le domaine des communications numériques utilise
depuis fort longtemps [58] cet algorithme. Dans le cas de base d'un filtre transverse synchrone
(1 point / Ts) et une référence donnée par une séquence d’apprentissage [59], rappelons que
les opérations de mise a jour par le LMS ont une complexité seulement de 'ordre de celle
du filtrage, avec des coefficients qui convergent en moyenne vers le filtre MMSE. Le coté
itératif permet ainsi d’obtenir les coefficients sans calculer la forme analytique (qui nécessite
une inversion matricielle) et peut s’adapter aux évolutions lentes du canal. Il fait évoluer les

coefficients a chaque période symbole “mT's” de la maniere suivante:

I
W) = Dy — 5-(Vg{|€1[m}l2})

En moyenne, cet algorithme conduit a la minimisation de I'Erreur Quadratique Moyenne
J(l1) = E{] l_lTﬁ[m} — @, [,,71*}, plus simplement (mais de maniére plus bruitée) quun algo-
rithme du gradient déterministe sur J(l;). Le coefficient 11 désigne le pas d’adaptation de
I’algorithme. Pour la Tc-structure, les équations d’évolution sont finalement:

him) = Uy g

a1pm) = signe{Re{dipm)}} + J signe{Im{dim}}

€1fm] = difm] — G1m]

l_l[m+1} - l_[m} — ({€1m] 'Efm}}

3.3 Ts/xx-structures adaptatives:

Egalisation et Synchronisation de phase

3.3.1 Introduction

Pour les Ts/xx-structures (Ts-, Ts/RIxx-, Ts/Tc- ...), la version adaptative la plus
générale consiste a poursuivre les amplitudes complexes des trajets (utilisés dans la partie
amont) conjointement aux coefficients du traitement au temps symbole. Ainsi, on poursuit
directement les éléments variables du canal plutét que le tres grand nombre de coefficients

au travers duquel ils se cachent dans la Tc-structure.
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En fait, nous nous limiterons a poursuivre les phases des trajets, au lieu des phases
(1)

et amplitudes (maintenues & leur valeur initiale p;’), pour concentrer la poursuite sur les
parametres a variations les plus rapides et qui priment dans la qualité de la détection.
Rappelons que les trajets peuvent subir des rotations de phase maximales de 'ordre de
+/ — 25° durant un 1/2 slot pour une vitesse du mobile de 120 km/h, dégradant clairement
les performances pour des symboles QPSK et une démodulation cohérente sans poursuite
de phase. Dans le cas d'un seul trajet de propagation en QPSK, une erreur de 25° statique
occasionne un recul de 5 dB pour un Taux d’Erreur Binaire (TEB) de 10~° [74]. Par contre,
une erreur statique sur la connaissance de I'amplitude du trajet unique n’entraine pas de
dégradation (décision d’'un quadrant).

On généralise ainsi au cas CDMA multi-trajets l'idée d’“égalisation et récupération de
porteuse conjointes” introduite dans [31], optimisée et appliquée a I’acoustique sous-marine

dans [14].

3.3.2 Mises a jour: phases et égaliseur

r? (1) capteur 1 \ R — D ~
trajet 1 <) P TG m dl[m al[m]
T_/ [1,m] *é I

]

1" 1 mg

-

-1,
(1) +

. T
trajet Lt 0 P ](p[Lt,m] @

, [Lt,m] ¢ €
— Ty, H?: S el(“[u,m]‘E — v ©1[m]
r? (» —
capteur 2 p12 —J Gb(z)
T trajet 1 x(z)ﬂ ] % € % ]
_/T T, —P?: — e_l(z)[l’m] :E _
P2 - j A(2)
trajet Lt X LJ e fo[Lt,m]
Ty, —P?: S eL(Z) i :E@,_.@_ d?
(Te/S)  (Te) (Ts) \ \
3

C
Codes1..K ~ [q] Corrections

Corr. codes Egaliseur Ts Phases

F1G. 3.2 — Synoptique général des Ts/zz-Structures avec mise a jour adaptative

Nous avons vu que, pour toutes les structures Ts/xx-, la variable de décision d;,) peut

s’obtenir sous forme d’un produit scalaire entre les échantillons y. . au temps symbole issus

[m]

de la partie amont et un vecteur de coefficients opérant au temps symbole: d;,) = ﬁ%;n] Yol
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Nous conservons ce formalisme, mais les équations d’adaptation des phases nécessitent de
calculer la contribution propre a chaque phase (pour un trajet donné sur les L capteurs). On

réordonne alors les structures en utilisant la commutativité des différentes opérations pour
0

1[é,m
tion et les [ = 1...L capteurs dans la variable de décision dif,,) (3.3). La compensation de

faire apparaitre les composantes d | associées a chacun des ¢ = 1...L; trajets de propaga-

phase opérée en amont dans les versions de base peut se reporter de maniere équivalente en

aval (pour des variations de phases faibles durant P symboles, correspondant a la profon-
0

1i,m)? nécessitant seulement une
)

deur du banc d’égalisation), au niveau de la formation des d
multiplication par temps symbole (pour chaque trajet/capteur) au lieu de temps chip. Un

synoptique général pour I'adaptation des structures Ts/xx est présenté en figure 3.2.

On a alors besoin de dupliquer, pour chacun des trajets et chacun des capteurs, le banc
om*

L[i.m] qui n’opere heureusement qu’au temps symbole. C’est le prix a payer

d’égalisation e
pour pouvoir adapter chaque phase a partir d’un signal d’erreur bénéficiant de 1’égalisation
conjointe. Toutes les Ts/xx-structures auront ainsi sensiblement la méme complexité de
“détection et mise a jour”.

gl[)z_’Tm} traite (Cf équation(3.2)) le vecteur z;,, contenant le résultat de la
corrélation (3.1) du signal requ r) (t) avec les différents codes au retard ;.

Le banc e

Le vecteur y, . est formé selon I'arrangement ou les sommations propres a chaque struc-

[m]
T
ture, comme vu au chapitre précédent. Les jeux de coefficients ggl[)i m]

identiques ou non d’un capteur a l'autre ou d’un trajet a l'autre, selon la structure choisie.

qui composent gﬁm] sont

Pour la Ts-structure par exemple, on a:

L L l N —id®
om = 23, © 0 0
avee X, m) = [xl[i,m-i—Pl}; TR limtp] o Tilim—pa) xK[i,m_pz]]T

et les mémes coefficients pour chaque voie: ng[m] = ggl[):m] Vi=1..L;, [ =1...L.

On cherche ici & minimiser I'erreur quadratique moyenne .J(e, (;Aﬁgl), e é(th), qBEL), vy (;AS(LLt))
= F{] ﬂ?;n] Yo ~ al[m}|2} par rapport aux phases estimées et aux coefficients. On forme un
signal d’erreur instantanée €[, calculé a partir des décisions [y (3.5). En supposant les
coefficients e; faiblement dépendants des phases, on obtient a partir des équations (3.3) et
(3.2) les gradients stochastiques suivants:

1 2 *
§Vg{|€l[m}| )= 61[m]-£[m]
1 k
§v¢§(l){|€1[m}|2} = +HIm{€ - difim)} pour i=1.L,

Concernant la mise a jour de la phase, on reconnait dans le cas d’un seul trajet, le
signal d’erreur v, d’une boucle a remodulation, utilisant les décisions pour supprimer la

modulation:

1 . .
avec Ly=1, L=1: v, = §V¢3{|61[m}|2} = Im{aj,-dijm} = A? sin(9)
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Les Ly, x L boucles de phase utilisent des filtres intégrateurs F (de TZ: {3 + 1 52 —1}) a
2 coefficients (3, (Lead) et (3, (Lag) afin de réaliser des boucles numériques du 2™ ordre.

L’égaliseur est mis a jour classiquement avec un pas d’adaptation pu.

L’ensemble des équations de mise a jour est finalement, a l'itération [m], pour k£ = 1..K,
i=1.L,1=1.L:

Z Ck mTS + qTC + Tl) (ou partie avant et arriere pour Ts/Tc—) (3.1)
! !
Formation de zEz,)m] a partir deS{[ k[i m+P1] $lg[)i,m_p2}} (et complements pour T's/Tc—)
. 0!
Formation de y[m] a partir des {z[i,m}'pz( )_e J¢1[m]} (selon choiz de la structure)
(1)
dgl[)i m] = _gl[)iTm} gg)m}.pgl).e_mi[ml var. dectsion partielle (3.2)
L L
= Z ngl[)i m O equivalent :  dy[y,) = 6_[1;71} Yp ¢ VT decision globale  (3.3)
1=1 i=1
a1(m) = signe{Re{dijm }} + j signe{Im{dipm}} (3.4)
€1fm] = (dipm] — @1[m)) (3.5)
. . i :
By = By — FIm{e - d, ) (3.6)
el[m+1] e_l[m} - N-{el[m} g*m]} (37)

Remarques

1- En terme de complexité, nous voyons que les Ts/xx-structures perdent leur avantage
dans la version adaptative par rapport a la Tc-structure, a cause du traitement séparé de
chaque trajet jusqu’a la variable de décision. Ceci est a nuancer en situation multi-code: on
peut en effet asservir les phases et les coefficients relatifs au code désiré numéro un a partir
de lerreur €, et n’utiliser les erreurs relatives aux autres codes désirés e, ], ky = 2...K,,
que pour asservir les égaliseurs associés au temps symbole. Ainsi, on ne duplique I’égaliseur

(différents trajets/capteurs) que pour le premier code désiré.

2- Pour réduire encore la complexité, une version alternative pourrait étre de former
Ierreur de phase de chaque trajet/capteur non pas aprés I’égalisation mais avant, ce qui
reviendrait a faire un Rake adaptatif suivi d’un égaliseur au temps symbole, avec des mises
a jour séparées. Pour le trajet numéro “”, la corrélation du signal recu avec le code désiré
(au retard 7;) permet de former un signal d’erreur au temps symbole pour piloter la boucle
délivrant ¢Al Néanmoins, en contexte multi-utilisateur et avec des variations rapides de phase
(ne permettant pas une intégration importante de l’erreur), une telle boucle aura des per-
formances médiocres car travaillant par construction a mauvais rapport signal a perturba-
teur (Interférence plus Bruit), alors que les versions complétes n’ont théoriquement pas ce

probleme, du moins si la poursuite se fait correctement...
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Choiz des paramétres

Le choix des parametre u, (31, (2 est un probleme pratique difficile. En présence d’in-
terférents et bruit, il faut trouver le bon compromis vitesse/précision, avec des valeurs de
parametres ne faisant pas diverger I’algorithme. On pourrait envisager d’adapter de maniere
automatique ces parametres avec les versions auto-optimisées [15], [14] des algorithmes LMS.

Nous nous contentons ici de rappeler quelques éléments pour dimensionner les parametres.

En situation de base (L =1, L; = 1, K = 1), pour des symboles normalisés (A? = 1), et
en régime de poursuite (régime linéaire valable pour une erreur de phase faible), la fonction
de transfert en boucle fermée de la boucle de phase numérique au pas T's se traduit (en

supposant les décisions justes) par: H(z) = 92) — PG Laboucle est stable [47] pour:

o(z) — (z—1)+F(2)
0< B <2 et 0<fBy<4—20.

On peut a partir de (f;, (2) revenir aux parametres physiques de pulsation propre et
facteur d’amortissement, (w,, (), plus parlants en terme de rapidité d’asservissement et
stabilité de la boucle. Etant donné que la boucle est nécessairement étroite devant le temps
symbole (w,T's < 1, temps d’intégration au moins sur quelques symboles), "'approximation
ePTs ~ 1 + pT's rend Dasservissement numérique équivalent & celui d’une boucle analogique

2
du second ordre de grand gain [34], H(e!"*) ~ %% avec:

wiTs* =0y et 20w,Ts= (01 + (o) (3.8)

Un bon facteur d’amortissement correspond a des valeurs de ( comprises entre 0.7 et 1.5
Pour un w,, donné, le choix ( = 1 correspond a ’extinction (asymptotique) la plus rapide
de lerreur de ’asservissement en réponse a un saut de phase [10], avec une erreur réduite
de 90% au bout de m temps-symbole. Pour des variations rapides de phase, une boucle
tres rapide est obtenue pour #; = 0.5 et B = 0.1, correspondant a w,Ts ~ 0.3 et { ~ 1.
A 120km/h, on pourra se contenter, en présence de bruit, de boucles moins rapides pour
compenser au pire +/-5 degrés en 13T's.

En ce qui concerne la mise a jour des coefficients de I’égaliseur, la constante de temps de
I’algorithme LMS est approximativement proportionnelle a i Mais il existe une valeur de p
au dela de laquelle I’algorithme diverge. Les performances en poursuite de ’algorithme sont

bonnes lorsque la matrice de corrélation des échantillons a égaliser est bien conditionnée.

3.4 Simulations

Le comportement en poursuite est illustré a 1’aide de simulations sous un canal a va-
riations aléatoires de Rayleigh, utilisant le modele de Jakes pour le Doppler, tel qu’il a été
présenté dans la premiere partie, avec des symboles BPSK. Le stage de Mamadou DIOP
[24] a permis de mener une partie de ce travail. Nous considérons les canaux “Vehicular
A” et “Vehicular B”, limités aux 4 premiers trajets. Les tables 3.1 a 3.3 présentent en dB

I'Erreur Quadratique Moyenne, EQMyp, mesurée durant un 1/2 slot (70 symboles) apres
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sans adap. Ts- Ts/RIT- | Ts/Tc- Te-
120 km/h | EQMy (K = 4) —11 —20 —23 —28 —21
EQMy; (K = 8) —9 —14 —11 ~165 | —12
EQMyy (K =12) | —6 ~105 | -8 —9 -8
500 km/h | EQMys (K = 4) —0.3 —15 —9 —14 ~10
TAB. 3.1 — “Vehicular A” (W, =1) avec 1 seul capteur, pour 120 et 500 km/h
sans adap. Ts- Ts/RIT- | Ts/Tc- Te-
120 km/h | EQMys (K =12) | —11 —145 | -162 | -175 | —145
500 km/h | EQMyp (K = 4) —0.5 —14 —14 175 | —14
TAB. 3.2 — “Vehicular A” (W5 = 1) avec 2 capteurs, pour 120 et 500 km/h
sans adap. Ts- Ts/RIT- | Ts/Tc- Te-
120 km/h | EQMys (K = 4) —8.5 ~165 | —20 —17 —14.5
EQMy; (K = 8) 8.2 —12 —155 | -12 —11
EQMy; (K =12) | —7.9 —102 | -115 | -10 —9.9
200 km/h | EQMyp (K = 4) —3.8 —16.2 | 175 | -12 —9.3

TAB. 3.3 — “Vehicular B” (Wy =5) avec 1 seul capteur, pour 120 et 200 km/h

K = 4 utilisateurs; Vm =120 km/h; Eb/N0 =30dB; VB

— sans adap.
JEE— TS_
— Ts/RIT

Fic. 3.3 — exemple de poursuite durant un demi-slot en “Vehicular B”

symboles 1/2 slot
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avoir initialisé les structures selon les optimisations MMSE vues au chapitre précédent. Ces
résultats ne sont pas du tout exhaustifs, car moyennés seulement sur quelques slots. Ils ne
prétendent en aucun cas refléter les performances moyennes sous ces modeles de canaux,
ce qui aurait nécessité un tres grand nombre de réalisations, en réglant a chaque fois les

parametres d’adaptation...

Nous avons constaté que:

— toutes les structures adaptatives donnent satisfaction lorsque le nombre d’interférents
n’est pas trop élevé, améliorant nettement les performances par rapport aux versions

statiques.

— lorsque le nombre d’utilisateurs devient élevé (plus d’une dizaine de codes), la poursuite
a du mal a se faire correctement avec un seul capteur de réception. On est obligé de
baisser les valeurs de u et de w, pour éviter la divergence, mais occasionnant alors
une adaptation trop lente.... Pour I’exemple du “Vehicular A” qui, rappelons le, est un
canal de durée courte contenue dans un temps symbole, I’exploitation d’un deuxieme
capteur permet d’avoir une tres bonne poursuite avec K = 12 utilisateurs a 120 km/h
(Cf table 3.2). Malheureusement, il n’en va pas toujours ainsi: pour des réalisations
du canal VB qui s’averent difficiles avec un seul capteur et beaucoup d’interférents,
la poursuite ne se fait plus avec un deuxiéme capteur (tables non représentées). Cela
est probablement di au grand nombre de coefficients nécessaires avec ce canal “long”,
nombre qui doit étre doublé avec un deuxieme capteur dans la Tc-structure. Pour les
autres structures, il faut poursuivre 2 fois plus de phases qu’avec un seul capteur, ce

qui devient délicat...

— lorsque le canal varie dans le temps, nous voyons qu’il faut se contenter de viser une
EQM inférieure a une dizaine ou quinzaine de dB. Pour une structure donnée, il y a un
compromis a trouver sur la profondeur P, vis a vis de la réduction d’interférence et de
la poursuite, cette derniere s’opérant beaucoup mieux lorsque le nombre de coefficients

est réduit, ce qui est classique avec un algorithme LMS.

— a titre d’information, nous donnons la plage des valeurs “optimales” (relevées de

maniére empirique) des parametres de mises a jour a 120 km/h, avec un rapport
By
No

nal court et peu d’interférents, les valeurs les plus faibles au cas du canal long et 12

= 30 dB. Les valeurs admissibles les plus élevés correspondent au cas du ca-

codes actifs:

Te-structure: p = 0.01 a 0.0005

Ts/xx-structures: u = 0.0002 a 0.00001, (5, B2) = (0.4, 0.05) a (0.07, 0.002).

Pour les Ts/xx structures, les boucles de phase correspondant a une pulsation propre
telle que w,T's = 0.22 a 0.044. Nous avons pu vérifier que la boucle du deuxieme ordre
est tres sensible au choix de (3 (conditionne directement w,) et que les valeurs de (3;

doivent étre en adéquation avec la formule 3.8 et des valeurs pour ¢ autour de 1.



CHAPITRE III.3. STRUCTURES LINEAIRES ADAPTATIVES 162

— la Ts/Tc structure, moins libre que la Tc-structure, améliore systématiquement les
performances en poursuite. Néanmoins nous avons observé que les performances les

meilleures (ou les plus mauvaises) apparaissent pour les mémes réalisations de canal...

— la Ts-structure, qui est la moins libre, a toujours un bon comportement en poursuite,
malgré une interférence résiduelle. Ceci est logique car aprés BFA complet, la matrice
de corrélation E{g[m] .g{iﬂ} traduit un systéme compacté au temps symbole, Toeplitz
par bloc, de petite dimension K P x K P, généralement tres bien conditionné, ce qui

n’est pas toujours le cas des autres structures (Cf. figure 1.9 du chapitre 1).

— pour la Ts/RIT-structure, le comportement en poursuite (lié au conditionnement)
dépend de la réalisation de canal. Il est assez mauvais avec un seul capteur dans
I’exemple 3.1, devient correct avec 2 capteurs dans la table 3.2 et surpasse toutes les

autres structures dans I’exemple du canal VB, table 3.3...

3.4.1 Conclusion

[’adaptation des structures permet toujours une amélioration en environnement véhicule.
Néanmoins, les performances en poursuite se dégradent vite avec le nombre d’utilisateurs.

Avec une initialisation correcte, les Ts/xx-structures se comportent mieux que la struc-
ture completement libre, Tc-structure. Dans les Ts/xx-structures, on compense directement
les éléments variables que sont les phases alors que la compensation se fait au travers d’un
tres grand nombre de coefficients pour la Tc-structure, ce qui pénalise le comportement en
poursuite. Rappelons néanmoins que les structures fractionnées adaptatives présentent un
intéret par rapport aux structures synchrones lorsque la récupération de rythme est mau-
vaise [108], [56], [15]. Or, les ordres de grandeur et le contexte particulier de I’étalement de
spectre nous ont permis de supposer une bonne compensation de rythme des ’acquisition
(variations négligeables sur plusieurs slots, 500 fois plus faibles que les variations de phase!).
Dans le cas contraire, il faudrait prévoir par exemple une/des boucles “Early-late” [37] en

parallele pour poursuivre les retards...

Parmi les Ts/xx-structures, ce sont les versions les moins libres, la Ts- et la Ts/Tc qui

ont le comportement en poursuite le plus régulier.

Nous sommes conscients que 'analyse du comportement en poursuite des différentes
structures (selon les spécificités du canal, le “sens” des variations de phases/amplitudes
...) mériterait d’étre largement approfondi, sur le plan théorique et par 1’observation de
davantage de réalisations. Cela pourrait permettre par exemple de préconiser une structure
particuliere pour une situation donnée. Ce premier travail a tout de méme permis de valider
le passage a ’adaptatif des différentes structures proposées, et de mettre en évidence quelques

caractéristiques prédominantes...



Conclusion

L’objet de ce document était d’apporter un certain nombre de réponses sur l'apport et
la mise en oeuvre de traitements spatio-temporels a la réception sur un terminal mobile,
dans le contexte de communications numériques multi-utilisateur, basées sur des signatures
a codes CDMA. Les ordres de grandeur du probleme ont été dictés par la liaison descendante,
(c’est a dire de la station de base vers le mobile) du prochain systéme cellulaire de radio-
téléphonie mobile, UMTS, dans sa version TDD. Une contrainte importante a prendre en
compte, était la limitation de la complexité des traitements sur le terminal mobile pour des

raisons d’autonomie/consommation, d’encombrement et de cott ...

Synthese du travail et principales contributions

La partie I a rappelé les notions de canaux radio-mobile et de technique d’étalement de
spectre pour l'acces multiple (CDMA), spécifiques au contexte de 1’étude. Elle nous a permis,
a partir des modeles de la littérature [48], de préciser la nature de la diversité spatiale po-
tentiellement recueillie sur le mobile a partir d’une antenne composée de plusieurs capteurs
dont I'espacement global est inférieur a la longeur d’onde A. Nous avons aussi dégager les hy-
potheses de travail sur les variations des parametres du canal. Ainsi, nous avons pu supposer
les retards des trajets quasi-fixes a I’échelle du slot, et les amplitudes complexes quasi-fixes

sur plusieurs symboles, voire un slot lorsque le terminal mobile n’est pas a bord d’un véhicule.

Ces constatations nous ont amené a étudier dans la partie II les structures théoriques
linéaires de réception pour un canal fixe, avant de généraliser les performances pour un ca-
nal lentement variable vis a vis du temps symbole, situation toujours rencontrée pour les
vitesses inférieures a 500 km/h (canal tres “underspead”). Nous avons choisi dans cette étude
théorique initiale de ne pas considérer de contrainte de réalisation (de type Ri a durée finie,
causale, ...) afin de dériver et d’interpréter les solutions “naturelles” (sans faire intervenir
d’effets de troncature) et de fixer des bornes de performances. Ces solutions théoriques pour-
ront toujours etre approchées par les structures de réalisation, et guident a la compréhension
du comportement de ces dernieres.

Le canal de propagation radio-mobile engendre deux phénomenes indésirables par rapport
a la situation idéale d’un canal mono-trajet invariant dans le temps: des évanouissements de la
puissance regue au cours du temps ou “fading” (sélectivité en temps), et de U'interférence (due

a la sélectivité en fréquence). Les simulations de performances pour les différents modeles de

163
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canaux de la norme ont montré comment la réception avec une antenne multiple composée
de 2 ou 3 éléments permettait de lutter efficacement contre ces deux phénomenes duaux.
Concernant le phénomene d’interférence seul, les structures linéaires ne sont pas les
meilleures, mais les simulations sous les canaux typiques ont conforté ce choix. La dégradation
moyenne due a 'interférence (situation “sans fading”) est en effet seulement de 1'ordre de 2
dB (en INSR, pour un % < 16dB et un nombre maximal d’interférents) par rapport aux

performances obtenues avec un canal idéal mono-trajet.

La partie III a été entierement consacrée aux structures linéaires de réalisation. Pour
un nombre infini de coefficients et un méme critere (MMSE de préférence ou Zéro-Forcing)
toutes les structures linéaires retenues tendent vers les mémes performances, celles de la
structure théorique a durée infinie. Avec une profondeur finie de filtrage et un nombre réduit
de coefficients, le comportement des diverses structures peut par contre étre tres varié. Nous
sommes partis de deux structures de référence: la structure “libre” la plus générale a durée
finie, dénommeée Tc-structure, et la structure imposée obtenue par troncature de la structure
théorique a durée infinie, nommeée Ts-structure et composée d’un Banc de Filtres Adaptés
(BFA) aux formes d’ondes globales de chaque utilisateur, suivis d’'un Banc de filtres trans-
verses opérant au temps-symbole. La Tc-structure obtient les meilleures performances pour
une profondeur donnée de filtrage, mais avec un plus grand nombre de coefficients, car elle ne
profite pas de la nature discrete du canal ni des propriétés de corrélations des formes d’ondes.
La Ts-structure bénéficie au contraire de ces deux points pour opérer un retour au temps-
symbole trés peu complexe (équivalent au BFA suivi d’un échantillonnnage synchrone sur les
K branches), mais nécessite une profondeur de filtrage nettement supérieure a celle de la Tc-
structure. En terme de nombre de coefficients, la Ts-structure est généralement avantageuse
(en présence de bruit) car les filtres discrets n’opérent qu’au temps symbole. Cependant,
a fort rapport ]Ii—g, I'interférence résiduelle inhérente de cette structure peut étre génante,
lorsque le nombre d’utilisateurs est important et le canal difficile. C’est pour cela que nous
avons proposé des structures intermédiaires; elles réalisent toujours en amont les corrélations
(completes ou partielles) avec les codes aux retards des trajets de propagation pour opérer
le passage au temps symbole, mais en ne recombinant pas directement toutes les contribu-
tions des divers trajets/capteurs, contrairement au BFA. On conserve alors suffisamment
de degrés de libertés pour que le traitement linéaire sur plusieurs voies au temps-symbole
permette de réduire complétement I'interférence (en abscence de bruit), pour une profondeur
finie déterminée, ce qui n’était pas le cas de la Ts-structure. Notons que la réception avec un
deuxieme capteur n’augmente généralement pas la complexité des traitements numériques
en raison d’une profondeur requise plus courte.

La cadence suffisante de réactualisation des coefficients des structures dépend de la vi-
tesse du mobile. Ainsi, en environnement “hors véhicule”, elle se fera naturellement d’un slot
a ’autre a partir de chaque nouvelle estimation de canal. En environnement véhicule, la mise
a jour doit etre opérée au cours du slot, ce qui nous a amené a dériver les versions adaptatives

aidées par les décisions des structures précédentes, et a illustrer leur comportement.
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L’étude des récepteurs linéaires multi-capteur en CDMA n’est évidemment pas nouvelle.
Particulierement ces dernieres années, les enjeux économiques liés aux sytemes radio-mobile
ont entrainé une effervescence de projets et de theses sur le sujet... Résumons les points ou

nous pouvons avoir contribué:

Formalisation en fréquence de la représentation large-bande CDM A multi-capteur:
nous avons construit un formalisme qui regroupe dans un seul vecteur les composantes a une
meéme fréquence relative f des diverses bandes symboles juxtaposées de largeur TLS, qui
composent la bande élargie de la transmission. En raison de la forte cyclo-stationnarité de
période T's des communications a étalement de spectre, le formalisme large-bande est par-
ticulierement bien adapté pour dériver et interpréter les solutions théoriques en fréquence,
ol interviennent toujours des combinaisons linéaires des composantes relatives a une méme
fréquence f. La prise en compte de canaux sélectifs se fait simplement et naturellement, ainsi
que les discussions d’existence des solutions en fonction du canal. Cette représentation est une
alternative aux formulations fractionnées temporelles [107] ou & la représentation polyphase
[96], méme si cette derniére est plus adéquate pour optimiser directement les coefficients en

temps. Le passage entre les représentations a été établi au moyen de la Transformée en Z.

Proposition de nouvelles structures de réalisation:
Nous avons vu que l'association “CDMA / multi-capteur” constituait un ensemble riche en
possibilités de mise en oeuvre, ce qui nous a amené a explorer plusieurs structures linéaires de
réalisation pour essayer d’obtenir de bons compromis performance / complexité. Nous nous
sommes efforcés de tirer partie des propriétés de symétrie et de la nature discrete du canal
a trajets pour former les matrices mises en jeux dans le calcul des coefficients. De méme, en
tenant compte a la fois de la forme des solutions et de la forme du canal, nous avons essayé
de définir des traitements équivalents moins complexes, comme dans la Ts/Tc-structure.
Cette approche se distingue des méthodes généralement proposées dans le cadre de la
norme UMTS/TDD, qui mettent en oeuvre de grosses matrices “a 1’état brut”, en particulier
dans les méthodes blocs [42], [54], [49].

Perspectives

Pour conforter I'intérét pratique de ce travail, il conviendrait d’étudier la sensibilité des
diverses structures aux erreurs d’estimation de canal... De méme, les évaluations de com-
plexité doivent intégrer les aspects mémoires, et surtout, la précision finie nécessaire avec les
diverses structures.

L’analyse des Ts/xx structures adaptatives doit étre poussée, en ce qui concerne le réglage
automatique des pas, le dénombrement des situations défavorables ... De plus, lorsque le
nombre d’utilisateurs est important, ce qui est a priori la situation visée, nous avons vu que

la poursuite se faisait tres mal et des améliorations doivent étre envisagées.
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Concernant la représentation large-bande, nous pensons qu’elle pourrait étre exploitée
pour estimer en fréquence, de maniere auto-didacte, le canal ou les codes des interférents.
Elle pourrait aussi permettre de définir des algorithmes traitant les données directement en

fréquence, comme proposé treés récemment par auteur de [40].

Nous avons abordé de maniere indépendante la partie “égalisation multi-utilisateur”; une
approche globale incluant les aspects codage (convolutif ou turbo-code pour 'UMTS) serait
plus satisfaisante, mais son analyse analytique parait fort délicate...

Ces dernieres années, a été mis en avant le gain spectaculaire potentiel en terme de
capacité (pour un canal soumis aux évanouissements) apporté par un codage spatio-temporel
a I’émission. Cela ouvrira probablement de grandes perspectives aux générations futures de
radio-téléphonie.

Egalement, les techniques associant CDMA et OFDM (Orthogonal Frequency Division
Multiplex) paraissent prometteuses. Elles constituent une maniere de rallonger la durée du

temps symbole, et ainsi de diminuer I'interférence aux retards non nuls.

Concernant "amélioration de la transmission proprement dite, sans les aspects codage,
une voie difficile a mettre en oeuvre pratiquement aujourd’hui, mais qui nous intéresse au
sein du laboratoire LIS, concerne 'exploitation de la diversité de polarisation, déja utilisée

dans d’autres domaines comme les transmissions ionosphériques.
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ANNEXE I.1:
Rapport (%)

Le rapport (ﬁ—(’)’) est généralement adopté [9] en transmissions numériques comme pa-
rametre d’entrée du récepteur pour lequel on va évaluer la qualité du message numérique
restitué (Taux d’Erreur Binaire, Erreur Quadratique moyenne ou Rapport Signal & Bruit sur

les symboles estimés). Il permet ainsi de qualifier la sensibilité du récepteur au bruit additif.

Dans le contexte CDMA et avec [ = 1...L capteurs de réception, on a:
— Np: densité spectrale de puissance monolatérale du bruit blanc en entrée (bande portée)

de chaque capteur,

— E,: énergie moyenne par bit du signal modulé associé au code “utile” ou “désiré” en

entrée (bande portée) du récepteur, mesurée sur ’ensemble des capteurs.

Ezxpression de Eb en fonction du gain énergétique de la forme d’onde “utile”, 1), et de la

puissance des symboles, A%, pour une modulation QPSK.

On supppose que le code “utile” ou “désiré” est le numéro “1”. Le signal “utile” en bande

portée a ’entrée du capteur “[” est:

re(t) = R{ Ts > @t (t — mTs) . /2700

. 7

~”

fl(t)
ol exceptionnellement dans cette annexe, nous marquons les signaux temporels complexes
en bande de base par un tilde (7). On peut définir la dsp moyenne [51] du signal aléatoire
cyclo-stationnaire T%F(t) Pour des symboles décorrélés et centrés, on a:
1

%gll){F(f) =7 (’AY,:gh(f — fo) + ’AY,:gn(—f - fo)) avec ’?,:gl)(f) = (AZTS)-@%D(JE)F

La puissance moyenne du signal utile HF recu, égale a la moitié de celle de I’enveloppe
complexe, s’exprime ainsi par:
1

1 1
Py = §,PF = 5.(AZTS).%I(O) = 5-142-711[0}

ou y11(1) = (Zle gil) * g%l)H> (1) est Pautocorrélation de la forme d’onde “utile” sur ’en-

semble des capteurs, et 511 (0) = 711 (0) = 31, [ |\ (r)|2dr sa bande équivalente de bruit.

L’échantillonnée au temps symbole de 4;;(7) est sans dimension: 11 = 7'5.911 (T ) r=prs-

On en déduit I'énergie moyenne par bit: Fb=3>"r Eb) =P, T,
En QPSK, le temps bit T}, est la moitié du temps symbole T's = 27T}, d’otut:

1
Eb = Z .A2TS.’}/11[0]



Annexes 169

ANNEXE II.1:
Statistique suffisante et Récepteur optimal a maximum

de vraisemblance par séquences

Le récepteur MV conjoint travaille par séquences (correspondant au 1/2 slot ou & une
durée supérieure a celle du canal). Il décide N symboles a la fois, simultanément pour cha-
cun des K utilisateurs, soit globalement la séquence multiple la plus probable {ak } parmi
les N,os = 4V possibles, pour des symboles a 4 états (QPSK). Le probléeme peut ainsi se

résumer a choisir 'indice ¢ parmi les valeurs ¢ = 1...N,,;s.

Les formes d’ondes g (7) incluant le canal et le code étant supposées connues (vecteur
colonne pour les différents capteurs), on peut former au niveau du récepteur les N, “signaux
possibles sans bruit”:

N K
z'(t) =Ts. Z Z Wgmy 9, (8 — mT's) (3.9)
m=1 k=1

Le critere MV consiste a choisir, a partir de I’observation continue bruitée r(t), la séquence
i ou encore le signal possible z°() tel que:

MV :  max Prob{z'(t) / r(t)}

2

Les séquences étant équiprobables, le critere MV est équivalent a un critere de Maximum a
Postériori (MAP):
MAP: max Prob{r(t) / z'(t)}
13

Le bruit étant blanc et Gaussien en entrée du récepteur, on montre [100] que le signal
analogique x'(t) & choisir est celui qui est le plus proche (au sens de la distance Euclidienne)

du signal bruité regu r(t), minimisant la métrique:

Putaigat = [ et - s 310

En développant le carré, on obtient:

fm%mz/wmm%—%/wwth—%ﬁ/w (Mt} (311)

oo
' v~

énergie signal regu E‘: énergie signal i

s

obs

Le premier terme est indépendant de la séquence & choisir, le deuxiéme terme, E?, est
formé pour chaque i indépendamment de ’observation r(¢). On en déduit que pour maximiser
la vraisemblance (minimiser P,,), il n’est pas nécessaire de traiter directement le signal
analogique re¢u, mais que 1’on peut se contenter de sa “projection” C?, sur tous les signaux

possibles z(t). Or cette projection s’exprime simplement (en utilisant (3.9)) & partir des
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échantillons {yxm]}, obtenus en appliquant au signal recu un BFA suivi d'un échantillonnage

synchrone au temps symbole, comme défini en 2.1 de la partie II:

s = 2TsR{ ZZak / —mTs).r(r)dr } (3.12)

m k=1 ~

~”

Yk[m]

On en conclut que les échantillons {y.m} constitutent une statitique suffisante du signal

recu pour la détection des symboles.

Récepteur MV a Banc de filtres adaptés

Pour maximiser la vraisemblance, il faut choisir la multi-séquence “i” qui minimise la

contribution des deux derniers termes du membre de gauche de (3.11). En utilisant (3.12),
et la forme (3.9) de z'(f) pour calculer E?, on obtient le traitement numérique & opérer au

Wy,

temps symbole sur les {yxm)} en sortie du BFA, pour sélectionner la séquence multiple “

K

1 ) * 7
max %{Z Zak — 5 yk[ )} avec Ypm) = Z <ng g, * aj) (t)jt=mTs

m k=1 j=1

Ce traitement généralise celui proposé par G. Ungerboek [98] en contexte mono-utilisateur.

Récepteur MV a Banc de filtres adaptés blanchissant

On préfere souvent ramener le traitement numérique précédent a un calcul de métriques,
qui permettra d’utiliser directement 1’algorithme de Viterbi.

Sommairement, I'idée est de calculer la distance euclidienne entre r(t) et les z%(t) (équation
(3.10)) a partir des composantes de ces deux signaux dans une base orthogonale. L’applica-
tion d’un filtre numérique blanchissant (multiples entrées/multiples sorties) aux sorties du
BFA, {yk{m}, délivre sur K branches des échantillons {si,} = B (yk[ ]), dont la partie
“bruit” est non corrélée (temporellement et d’une branche a ’autre), pour un bruit blanc en
entrée du récepteur; c’est une maniere de construire une base orthogonale [9]. Pour maximiser

la vraisemblance, il suffit de sélectionner la multi-séquence “i” telle que:

K
mz.in{z Z |Skim] — 52[m1|2} avec SZ[m] =B (yzic[m})

m k=1

Ce traitement généralise celui proposé par G. Forney [33] en contexte mono-utilisateur.

Note: nous avons présenté le récepteur MAP “conjoitement optimum”. On peut aussi définir
un récepteur MAP qui optimise la détection “individuellement” pour chaque code désiré. Cette
derniere stratégie est théoriquement légerement meilleure mais [103] montre que les performances

de ce récepteur sont extremement proches, pour une complexité bien supérieure...
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ANNEXE III.1:
Formulation matricielle en Z des Représentations
Large-Bande et Polyphase et relation entre les deux

représentations

La représentation large-bande du CDMA a été introduite en fréquence dans la partie
IT pour dériver les solutions théoriques a durée infinie. Un autre mode de représentation,
fort utile, est la représentation polyphase du CDMA. Elle est utilisée avec une formulation
temporelle dans la partie III (sous sa forme de Sylvester) pour calculer les solutions & durée
finie.

Apres une présentation rapide de la représentation polyphase, 'objet de cette annexe
est de formuler représentation polyphase et large-bande sous la forme d’une matrice de
transfert en Z appliquée aux symboles émis au pas T's, et de faire le lien entre les deux
représentations. Dans la situation qui nous intéresse de lien descendant, nous verrons aussi
que la représentation large-bande prend une forme tres simple séparant la contribution des
codes et du canal, utile dans I’annexe II1.2 pour discuter les conditions d’inversibilité a durée

finie des structures de réalisation (ou les conditions & durée infinie lorsque z = e/27/7).

A1) Représentation polyphase:
transmission multi-canal ou multi-“bandes repliées”

Cette représentation est largement utilisée en CDMA par les différents auteurs, mais la
plupart du temps avec des canaux non sélectifs. En s’inspirant de [96], nous généralisons
cette représentation aux canaux sélectifs. Classiquement, nous partons de la formulation
fractionnée, qui a temps discret correspond a la formulation large-bande (duplication des
bandes de transmission) pour arriver a la représentation polyphase (transmission dans plu-

sieurs canaux en parraléle au temps symbole).

Formulation fractionnée ou large-bande discréte

Pour les structures de réalisation de la partie III, nous travaillons essentiellement a partir

de la formulation discrete du signal recu sur chaque élément de ’antenne:

0 _ ..
T =T (t)\t:s.g—é (3.13)
l Ts l
gl(c)[s] = (%)-91(6)(t)|t:s.sﬁ (3.14)

La numérisation est réalisée avec un pas Te = T¢/S = T's/(SQ) ou S désigne le facteur
de suréchantillonnage par rapport au temps chip. Nous supposons toujours un filtre anti-
repliement analogique idéal (respectant le signal utile) en amont de la numérisation. Avec le
“roll-off” de 'UMTS, le facteur S = 2 permet de respecter le théoreme d’échantillonnage.
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On peut utiliser un formalisme entierement discret pour passer de la suite de symboles
(au pas T's) aux échantillons regus au pas T's/(SQ). On obtient ainsi une représentation
fractionnée avec facteur d’extension S par rapport au temps symbole, traduisant la cyclo-
stationnarité sous la forme discrete. Cette représentation est illustrée telle quelle dans la
partie émission du haut de la figure 3.5, ou en découpant les étapes d’étalement et de mise
en forme sur la figure 3.4.

De maniere générale:

{.} ) désignera I'opérateur de décimation avec un pas entier M (conservation de maniere
réguliere d’un échantillon sur M),

{-}tar) désignera I'opérateur d’extension avec un pas entier M (intercallage de M — 1 zéros

entre 2 échantillons initiaux).

Représentation fractionnée (ou multi-cadence)
Mise en forme et canal A
(version discréte)
()
14
@ code ¢, (h,*h®) . sOadlat
Ts Tc K Te c N
symboles chips sous-chips

F1G. 3.4 — Représentation fractionnée du CDMA (1 utilisateur, 1 capteur)

De la formulation discréte fractionnée a la représentation polyphase

La représentation polyphase du signal recu consiste a décrire ce dernier a partir d'un jeu

de S@Q signaux discrets au temps symbole, pour les différents décalages (ou phases) possibles:

l7 78 l
r[(ml]] ) = r(l)(t)“:mTHqTCJrs.% = r[(n)lSQ+qs+s} pour ¢ =0..Q —let s=0...5—1 (3.15)

Alinsi, en utilisant aussi la représentation polyphase de la forme d’onde large-bande de chaque
utilisateur, les différentes composantes polyphases du signal recu sont simplement décrites
par des convolutions discretes au temps symbole a partir du méme jeu de symboles émis. Le
systeme cyclo-stationnaire est alors représenté par S() systemes stationnaires correspondant

aux S phases d’échantillonnages possibles a l'intérieur d’un temps symbole:

K
r[(x]m) _ Z(gk(l,q,s)*ak)[m} + ”Eiﬁ’s)
k=1
K
- S alad? + oy w10
k=1 n
avec:
l,q,s
gkfn]q ) = gk(l) (T)\T:nTs+ch+s.%

— — 5,0
n[m] - TL( )(t)\t:st+ch+s.% - n[m5Q+q5+s]
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Mise en forme globale O

(1,0,0)
k [s] Vk
@ & w =@_' .
T Te

S

retards (1,0.1)
) ) T [m]
symboles sous-chips nLs) Te -
(1,0-1,5-1)

e )
(et (0~
Ts

Représentation polyphase

Multi-canaux (Ts) (0,0
n 7 im)

1,0,0
symboles nOD0
" gty A
-------------------- Qs
" g oSy ,,k(l,Q—l,S—l)[m]

F1G. 3.5 — Représentation polyphase du CDMA (1 utilisateur, 1capteur)

Comme dans le modele large-bande, une source QPSK au temps symbole est transmise
dans plusieurs canaux de largeur 1/T's. Néanmoins dans le domaine des fréquences, ces
canaux ne représentent plus les bande-symboles obtenues par découpage en fréquence du
canal physique large-bande. Un canal donné correspond ici au repliement du canal physique
dans la bande symbole, pour une phase donnée d’échantillonnage. On dénombre S canaux
au lieu de @, mais S@) — @), canaux sont nécessairement linéairement dépendants des @),
premiers en vertu du théoreme d’échantillonnage. Un échantillonnage avec un pas non entier
Q,/Q aurait été suffisant pour conserver toute l'information, mais de manipulation moins
aisée. La représentation polyphase se synthétise bien sous forme matricielle, ce que nous
écrirons dans le plan des Z.
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A2) Formulation en Z de la représentation polyphase

La transformée en Z (bilatérale) au pas T" est notée: (.)77;

Ainsi, on a par exemple:

Ws+1

-n s Zs 'q,S -n

77 (2) = Y gy g ) = 3 g
n n=0

ott ¢(b%%) est la représentation polyphase de la forme d’onde, telle qu’elle vient d’étre

introduite.

La description entierement au temps symbole du modele polyphase permet d’écrire sous
forme matricielle pour le capteur numéro “(1)” (avec toujours la généralisation en colonne

pour l'ensemble des capteurs lorsque nécessaire):

Zrs (Z).U/ZTS (Z) + E(Z)ZTS (Z) (3.17)

rO7 () = gV

ou:
O (2) = [rton ™ (z)

RO

=

g nee

D77 (2) = [0 (5) . pGR=LS=1ZTs ()T reoroupent les composantes polyphases,

I3

2

715 (2) = [a1775(2), ..., a 7" (2)]" regroupe les TZ des suites de symboles pour les différents

utilisateurs.

La matrice de transfert en Z, Q(Z)ZTS(Z), de dimension SQ x K contient les filtres (au

temps symbole) en Z correspondant a chacune des phases pour les K utilisateurs:

Zrs Zrs
gl(l,U,O) T (z) gK(l,U,O) T (Z)
ZTs

g(l) () =

Zrs —1,5—1)ZTs
gl(l,Q—l,S—l) T (Z) gK(laQ 175 1) T (Z)

1. . Zr ~ N . . . ,
Les éléments de la matrice GO (2) sont des polynomes & puissance inférieure ou égale
a zéro et a degré fini (formes d’ondes causales & durée finie); Ils appartiennent a un anneau
de dimension finie. De telles matrices sont appelées matrices polynomiales dans la théorie

des systemes linéaires. Leurs caractéristiques principales sont décrites dans [77, 50].

Cette représentation fait apparaitre directement les coefficients temporels des formes
d’ondes globales au travers d’un systeme MIMO (Multiple Input Multiple Output) en Z au
temps symbole. Dans le cas particulier du CDMA et en présence de trajets multiples, elle a
été introduite par M.K. Tsatsanis dans [96] en 1996.
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B) Formulation en Z de la représentation large-bande

Revenons maintenant a la représentation large-bande introduite a la section 1.2 de la
partie II. La formulation en Z de la représentation large-bande donne 'instrument adéquat
pour discuter des conditions de stabilité, d’existence des structures de réalisation (causale, a
durée finie) des structures de réception en fonction des zéros du polynome en Z décrivant le
canal de propagation large-bande. On aurait pu donner directement la forme en Z au lieu de
la formulation en fréquence qui n’est qu’un cas particulier. Néanmoins, nous nous somines
contentés de la représentation en fréquence pour établir les structures théoriques du chapitre
2 de la partie II, car plus intuitive pour qui ne manipule pas couramment la TZ (...), et pour

ne pas allourdir davantage la présentation...

L’écriture fractionnée des échantillons du signal requ au pas Te = T¢/S, introduite en

(3.13), s’exprime a 'aide de la TZ par:

ZTeT

7 (2) = g0 ()07 (2) + 07 (2)

ou:
(0
91[5} al[”]
2 +(Ws+1)SQ—1 g(l) a
9= Y WLz et a’(z) =) | s = g (259
5:0 e n b
0
gkwﬂ (K [n]

Cette derniere équation exprime la cyclo-stationnarité vis a vis du temps-symbole T's. Elle

permet de d’écrire:

1 T 1
r(O7Te <z(562).exp{_j2ﬂ% ) :Q(Z)ZTE (Z(SQ).exp{—jQW% ) A" (2) (3.18)

W% [ (50) pppl—iom——
+n (z exp{—j WSQ

On en déduit ’écriture en Z de la représentation large-bande a partir de la matrice
. ~ (1 . .
polynomiale g( )(z) de dimension SQ x K:

() = 6" ()07 (2) +20(2)

T a
avec :
(7T (,3a) W7’ (,3a) -
70 (z) = 077 (250 ¢ 9% 50) et G(2) 2 g7 (o5 e (3.19)
077 (3 55" 07 (e

Les éléments de la matrice sont des polynémes en z (& puissance inférieure ou égale a

zéro) mais n’expriment pas des coefficients temporels de filtres au temps symbole, comme



Annexes 176

dans le modele polyphase.

En posant z = exp(j2nfTs), on retrouve bien dans les colonnes de é(l)(z), les SQ

composantes en fréquence relatives a f et espacées de 1/T's des formes d’ondes large-bande
Zre , s
de chaque utilisateur, soit les g,(cl) ’ () avec 2 = e/2"U—7)Te, =0.5Q—1-
Compte tenu du support du filtre 1/2 Nyquist, seulement @), bandes ont une atténuation

non nulle, correspondant aux éléments (réponses en fréquence) de la matrice g(l)(f).

Formulation en Z large-bande spécifique au lien descendant

Dans les discussions sur le canal de propagation spécifique au lien descendant, nous

décomposerons la matrice de transfert en séparant la contribution du canal et des codes.

. N . , , o .
La matrice polynomiale g( )(z) peut eétre décomposée en le produit d’'une matrice a blocs

S x 1] diagonaux E(l) z), par une matrice C(z) contenant la représentation large-bande des
g 4 19 g

codes au temps chip Tc.

7
W60 0
~ 7
Q(l)(z): 0 %[z}(z’) 0 L al?) &(2) ix(2) (3.20)
0 0 Y, ()| " e ”
| Mj2ig) ) ) £
i1"(z)

La matrice g(z), de dimension @ x K, est formée a partir de la représentation en Z

large-bande (au pas T'¢) des K codes, par I'intermédiaire des vecteurs de dimension Q:

&(2) = [ (29), .., oo (z0.e )]

Cette matrice g(z) est de rang K en raison de l'indépendance linéaire des codes. L’or-

thogonalité des codes assure également QH(l/z*)Q(z) =1

. ~ (1 . . . . , .
La matrice g( )(z), de dimension SQ x @, est formée a partir de la représentation en Z

large-bande au pas T'¢/S du canal convolué avec le 1/2 Nyquist: hY = B0 « h,.

1/2
Sans suréchantillonnage (S = 1), cette matrice est diagonale, formée par les éléments
Z c _1 Z c — —q —_—
B, (250), o b)), (250 TS,

Avec du suréchantillonnage (S > 1), les @ blocs de dimension [S x 1] contiennent

(2502 )) | hOP (3 I EH N pour g = 0..Q — 1

La représentation (3.20) est valide grace au caractere échantilloné du code au temps chip,

schématisé sur la figure 3.4.
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C) Lien entre les représentations polyphase et large-bande

Il est possible de relier les éléments de la matrice large-bande g(l)(z) a ceux de la matrice
polyphase g(l)ZTs(z). La TZ au temps symbole gk(l’s’q)ZTs(z) s’exprime & partir de la TZ au
temps sous-chip gy 7" (2) par décalage de (¢S + s) échantillons au temps Te et décimation
d’ordre SQ:

a7 (2) = SQ{ge " (2).27 1Y 50 (321)

Des propriétés de la TZ vis a vis de la décimation [73], on déduit:

SQ—-1
VA j : Zr = —jor s _—j2m I —
gk(la's:LI) S(Z) = gk(l) B(ZSQ.G J TrSQ) (ZSQG J TrSQ) (qS+S) (322)
polyphase - large—bande

Cette relation exprime en Z le repliement des composantes large-bande pour passer aux
composantes polyphases. Elle permet de déduire que les ¢« = 1..5() composantes du vecteur
colonne polyphase (pour le k-éme utilisateur) s’obtient, au facteur P pres, par TFD !
du vecteur colonne large-bande correspondant. On en déduit la relation entre les matrices
de transfert large-bande et polyphase:

ZTs

. i -1 Al
g(l) (2) = diag{z" 5% }i:o..SQ—LM[SIQ]-Q( )(Z) (3.23)

ou:
diag{x(i)}i=o.n_1 désigne une matrice diagonale de taille N x N, contenant les éléments

x(2) sur la diagonale en position (i, 1),
DFT[N}
sur un vecteur de taille N.

- in ;. , , . . \ 7
= {77~ }; n=o.n—1 désigne 'opérateur de Transformée de Fourier Discréte opérant

Ces relations deviennent plus parlantes lorsqu’on raisonne en fréquence, c’est a dire pour
les z sur le cercle unité: z = exp{j2mr fTs}. Dans ce cas, la k-eme colonne de g(l) (exp{j2m fTs})
représente les atténuations complexes de la forme d’onde du k-eme utilisateur a la fréquence
f des différentes bandes symboles juxtaposées, obtenues en procédant a un échantillonnage

en fréquence espacé de 1/T's (aux fréquences f —7) de la forme d’onde large-bande g,(j)(fw).

En revanche, la k-eme colonne de Q(Z)ZTS(eﬂcp{j%rfTs}) contient les atténuations com-
plexes a la fréquence f des S@ canaux polyphases vues par le k-eme utilisateur.

Pour un des S@ canaux polyphase donné, cette atténuation résulte (Cf (3.22)) du re-
pliement des S composantes de la forme d’onde large-bande relatives a f et espacées de
1/Ts (k-eme colonne de g(l)(exp{ﬂﬂfTs})) aprés leur avoir appliqué le déphasage adéquat,
soit e~d2mf(aS+s)Te ot 2 i aux fréquences f — 7-. On retrouve alors la correspondance par
TFD™" et déphaseurs (facteur e=727/(@5+5)T¢) "entre composantes a la fréquence f du vecteur

large-bande et celles du polyphase, comme schématisé sur la figure 3.6.
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Représentation large-bande: partage en SQ bandes symboles
&' ()
ot Brepeeene - @9 ........ e ®
...... R |
0f f+% o

SQ composantes © a la fréquence relative (f) des différentes bandes symboles

TFD* /

et déphaseurs

Représentation %0
polyphase RIETI @.o
(en fréquence): /
. f SQ composantes &
SQ canaux repliés — a la fréquence relative (f)
\ gA/(cl QLS des différents canaux repliés

F1G. 3.6 — Passage en fréquence de la représentation large-bande a la représentation polyphase
de la forme d’onde CDMA globale (utilisateur k, capteur (1))

Note: A premier abord, on peut trouver surprenant que le résultat d’une TFD inverse sur des
composantes en fréquence (large-bande) puisse s’interpéter, aprés déphasage, comme des compo-
santes en fréquence poly-phase, mais ces composantes ne sont pas de méme nature.

La TFD inverse s’opere sans respecter le théoreme d’échantillonnage en fréquence, créant un
repliement temporel (une somme) de période Ts sur les différents jeux de composantes polyphases,
ce qui correspond bien & former une composante basse-fréquence pour ces canaux polyphases. Cette
basse-fréquence est fixée a f en raison du “calage” des échantillons de départ a f — 7 et de la
multiplication par e727f(¢5+s)Te,

Dans le cas particulier ou la forme d’onde n’est composée que du code (canal idéal, sans 1/2
Nyquist), la TFD inverse des (Q composantes (avec S = 1) en fréquence large-bande redonne les
@ chips {cg[q}. Chacun de ces chips correspond bien & Pamplitude complexe & la fréquence f = 0

des () canaux polyphases, soit g,(j’“"”(()) = Clq = g,(j’“"”

(f), puisque dans ce cas particulier, les @
canaux polyphases sont non sélectifs en fréquence, compte-tenu du support temporel du code ne
dépassant pas T's. Notons que pour les composantes en fréquence large-bande, il y a par contre des

variations d’amplitudes complexes autour des fréquences (f — 7).
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ANNEXE III.2:

Conditions d’inversibilité a durée finie

Conditions générales: exemple de la Tc-structure

Al- définition: le jeu de filtres {l[(sl]), l[(f]), l[(sL])} constitue pour le jeu de formes d’ondes
multi-utilisateur {g[(j]), g[(;’, g[(j’} un filtrage inverse (ou décorrélateur ou annuleur complet
d’interférence) RIF (a réponse impulsionnelle finie) vis & vis des symboles de 'utilisateur

numéro “1”, avec un retard d’estimation de P, symboles si et seulement si:

L

{Z(Z(Z)ZTs/SQ -g(l)ZTS/SQ)(Z)}uSQ) _ By SQl1 (3.24)
=1

ol les notations {.}(ar) et (.)?7 ont été introduites en annexe II1.1 et représentent respecti-

vement 'opérateur de décimation d'un facteur M et la TZ calculée avec un pas 7T'. Ainsi:

0]

g

) +5Q(Py+1)-1 ) LsQWar=1 | ()
O DI LS OE D DI el P

s=—P;,5Q 5=0 0

IKTs)

ol nous avons déja introduit le pas d’échantillonnage Te = T's/SQ = T¢/S, créant un

facteur d’expansion S(@) par rapport au temps symbole Ts.

A2- proposition 1: Le systeme multi-utilisateur décrit par I’équation (1.3) partie III est
RIF inversible si:
(P1): la matrice polynomiale large-bande en Z, g(z), définie en 3.19 de 'annexe I[I1.1.B est
telle que: rang {Q(z)} =K, VzeC,z#0, et
(P2): rank {Go} = K

avec

0 ()
G gb[?], ’ 95)[0]
G2 | .. | and Gu®& | N o Ik
— (L) — e
Go 0) 0

preuve: Cette proposition peut étre prouvée en 2 étapes:
1) A partir des propriétés de la transformation en Z vis a vis de 'opérateur de décimation
(4 SQ) [73], nous pouvons facilement déduire de la définition (3.24) que:

L SQ-1
3 (0T g0FT ) (e e e = oo usey, (3.25)

=1 s=
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Cette équation peut étre exprimée de fagon algébrique par:
L'(2).G(2) = 2 %9y, (3.26)

2) Un systeme d’équations en Z tel que celui décrit par ’équation (3.26), ou Q(z) et
L(z) sont respectivement une matrice polynomiale et un vecteur polynomial, est classique
en théorie des systemes linéaires multi-variés [50]. Il admet des solutions en L(z) si g(z)
est irréductible (Cf [96]), ce qui correspond aux propriétés (P1) et (P2). C’est une ramifi-

cation du théoreme de Bezout. L’existence de L(z) prouve ainsi l'inversibilité RIF du systeme.

Note:
- La condition (P2) n’est pas nécessaire si la valeur du retard P, n’est pas imposée ([96]).
- Des conditions suffisantes similaires sont exprimées dans [92] pour un systeme MIMO (Mul-
tiple Input Multiple Output) plus général,
- Voir aussi [4] pour les conditions nécessaires et suffisantes d’inversibilité RIF d’un systeme
MIMO, exprimées a partir de la forme de Smith ([77], [50]) de la matrice de transfert g(z)

A3- Conditions sur le canal de propagation: Dans le cas spécifique du lien descendant,

nous avons vu avec 1’équation (3.20) de 'annexe III.1.B que Q(z) = E(z)g(z’) ol Q(z) est
une matrice “de codes” de taille Q x K, de rang colonne plein K Vz € C,z # 0 et g(z) est

ﬁ<55<z>

une matrice “de canal” rassemblant les matrices des différents capteurs: fi(z) £

S-—1

1 Q .
(23@.e77*"75@ ) sous forme de blocs diagonaux.

<7 : e .
ot H " (z) contient les a{), "™ (=5)..n{),""
Ainsi, a l'exception de canaux bien particuliers, (P1) sera satisfait et l'existence de

récepteurs décorrélateurs RIF sera garantie.

Par exemple, une condition suffisante pour satisfaire (P1) est de n’avoir aucun zéro

(1) 47e (L)%
1/ (2), ooy Dy

de propagation convolués avec le 1/2 Nyquist.

commun pour les L polynomes différents {h "(2)} représentant les canaux

Au contraire, avec un seul capteur (L = 1), une condition suffisante pour ne pas
remplir (P1) est: h77¢(2) a plus de (SQ— K) zéros complexes sur le méme cercle et avec des
angles espacés de multiples de 271'% sur le plan des Z. En situation mono-utilisateur (K = 1),
cette condition amene a un espacement uniforme des S(@) zéros du canal. On retrouve ainsi
les conditions de non-identification aveugle d’un canal de propagation, établies dans [94].
En situation ou le nombre d’utilisateurs est maximum, K = () et sans suréchantillonnage

(S =1, ou avec un roll-off nul), I'inversibilité exacte est impossible pour un canal sélectif.

La condition suffisante qui vient d’étre citée est générale lorsqu’on dispose de K formes
d’ondes linéairement indépendantes de largeur de bande étendue d’un facteur SQ) par rap-

port au temps symbole. Dans le cas particulier du CDMA o1 les formes d’onde sont générées
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avec () chips et avec un facteur d’extension supplémentaire S que nous posons égal a 2 pour
fixer les idées, une condition suffisante plus précise pour ne pas remplir (P1) est:
h,IZ/T;/Q(z) a plus de (Q — K) zéros de méme module et d’angles espacés de multiples de 2%5,
avec pour chacun de ces zéros, un autre zéro de méme module et d’angle espacé exactement
de +27ri. On vérifie en effet a partir de I’équation (3.20) qu’une telle condition impose un

rang inférieur ou égal a K — 1 pour la matrice de transfert.

On vérifie facilement qu'un canal & trajets multiples (et un seul capteur) dont les trajets
sont exactement espacés par des multiples du temps-symbole T's est un canal pathologique,
quelquesoit le nombre d’utilisateurs. Dans ce cas hZTE(zi) = h%Ts(z) et alors quelquesoit
29 € C tel que hZTE(zU%) =0,0na hZTE(zU%eﬂ”%) = 0,Vs. En d’autres termes, les zéros
d’un tel canal sont uniformément espacés d’un angle 27% sur le cercle des Z.

Vérification non-inversibilité RIF pour la Ts-structure

Pour la Ts-structure, la matrice de transfert est EZTS(Z). Il suffit de faire K = 1 pour
vérifier que cette matrice n’est pas irréductible. En effet, du moment que le canal n’est pas
mono-trajet, cette matrice est réduite au filtre discret au temps symbole 7121“ (2) qui comporte

au moins un zéro zy (présence d’IES), faisant chuter le rang de [#7*(2) pour z = z.

Pour K # 1, la matrice de transfert définie non négative 77+ (z) = QH(I/Z*)Q(Z) sera
également de rang déficient (c’est a dire non définie positive) pour z = 2, si au moins un des
polynomes de la diagonale 7,€Z,CTS (2) admet un zéro zy. Ainsi, lorsque le canal n’est pas mono-
trajet (entrainant 7,7 () de degré supérieur ou égal & 1), la matrice de transfert n’est pas
irréductible et il n’existe pas de banc de filtres au temps symbole permettant une annulation

exacte de l'interférence a durée finie.

Par contre notons que les conditions d’inversibilité théoriques & durée infinie pour la
Ts-structure, telles que décrites au paragraphe 2.2.2 partie II sont moins difficiles que celles
d’inversibilité RIF pour la Tc-structure. Ces conditions portent non pas sur I’ensemble des
zéros du polynome représentant le canal large-bande, mais seulement sur ceux situés sur le

cercle unité, correspondant a ’annulation du module en fréquence du canal physique.

Cas des structures intermédiares

Nous allons discuter des conditions d’inversibilité des Ts/RIT- et Ts/RIS-structures en
fonction du canal de propagation physique échantillonné a 2 points/chip (S = 2, soit Te =
T¢/2), ou d’une version repliée a 1 point/chip et incluant le 1/2 Nyquist. Pour faciliter cette
discussion, nous présenterons la matrice de transfert ;f;s(z) des K sources de symboles

groupées dans le vecteur a?7¢(z) vers les échantillons au temps symbole des 2K branches

ZTs
RI

du canal et une matrice contenant les codes, le tout avec une représentation large-bande en

groupés dans le vecteur y“7=(z), exprimée a partir d’une matrice contenant les contributions

Z au temps chip, introduite en 3.20 de ’annexe ITI.1.B.
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On a
ZTs
ZTs =
%“”‘Eﬁl
avec
~H w o H *\ T ~ rs _ ~H w g H *®\ T ~
Lo =C (1/2). Ky (1/2).H(2) C(2) et Lims=C (1/2"). Hy (1/2").H(z) .L(z)
(2 ()

Ce formalisme est conforme a la représentation en Z large-bande de I’équation (3.20),
généralisé aux matrices I:I1( ) et Hz( ) qui se partagent les contributions du canal (et 1/2
Nyquist) selon les groupements propres & la Ts/RIT ou Ts/RIS-structures, avec H H(z) =
H,(z)+ Hy(2). Les matrices H!(2) et Hj(z), de dimension @ x @, sont ainsi formées & partir
de la repr_ésentation large—baﬁe en 7 au pas T'c (adéquate grace au caractere échantillonné
du code au pas T¢) des canaux “globaux par voie” (incluant le 1/2 Nyquist, et le FA & une
partie (ou voie) du canal selon RIT ou RIS) 7,77 (z) et hy”™ (%), soit, pour l'indice “1”:

7,7 (2) 0
H(2) = 0 BPTe(ze.070) .
p— 1 . —1
0 0 7T (z0.e77"T)

avec:

* Te ZTe
~ Ts/RIT-structure: b} “"(2) = { Zl 1 1/2 (1/2 ) 1/2 (2)} a2
Zre . .
ot htY " (z) ne prend en compte qu’'une partle sur deux des trajets de progation,

1/2(1)
ZTe
en complément avec hg/)Q @ " (2).

*Te

— Ts/RIS-structure: A} 7" (z) = { h1/2 (1/z ) 1/2 (2 2)}2)
pour le capteur “/ = 17, et une formule symétrique pour le capteur “/ = 2”.

Les canaux “globaux par voie” bénéficient de la symétrie Hermitienne contrairement
a ceux de la Ts/RIT-structure.

La matrice de transfert prend désormais la forme:

111,1ZTS (2) 112,1ZTS (2) 2y, 7 (2)
27 () — 1K1,1ZTS (2) 1K2,1ZT8 (2) ZKK,IZTS ()
=RI (2) = Zrs (2) Zrs (2) ZTs(z)
Ti1,2 Ti22 Y1k
i 1K1,2ZTS (2) 7K2,2ZTS (2) Y 2ZTS (2) ]

ZTs
e 3, 7 6) + 2,7 = 2,77 2)

Désormais, le fait que lkk’IZTS (2) ou lkk,ZZTS (2) admette un ou plusieurs zéro ne fait plus

systématiquement chuter le rang de la matrice de transfert pour ces zéros, comme c’était le



Annexes 183

cas pour la Ts-structure. Ce serait le cas si par exemple les canaux équivalents au temps sym-

bole v, 7*(2) et v, ,7"*(2) avaient un zéro commun, en situation mono-utilisateur, K = 1.
Plutot que de continuer a raisonner sur les canaux “globaux par voie” équivalents au
temps symbole, discutons des conditions au temps chip, avant d’en arriver aux conditions
sur le canal de propagation, en différenciant les cas Ts/RIS et Ts/RIT.
Définissons la matrice é(z), de dimension 2() X K contenant les transferts globaux avant

corrélation avec les codes, soit:

/

ZHON I
Z(z)][gm &) ex(2) | (3.27)

x K

(z

La matrice de transfert “globale” au temps symbole s’exprime ainsi par

@Y
—
N
N
|
1
(¥
—
)
N—
I L=

D71 (z) = O (1/2%).A(2)

Pour discuter le rang de Lgs(z), rappelons [50] que, pour 2 matrices é et B, on a:
rang{A.B} < min{rang{A},rang{B}}.

Si de plus A est une matrice carrée de rang plein, rang{A.B} = rang{B}.

On en déduit une condition suffisante d’inversibilité lorsque le nombre de codes est

maximal (K = Q): ’abscence de zéro commun entre les canaux “globaux par voie” au temps
chip, 7,77 (2) et hy?™ ().

En effet, étant donné que pour K = (), la matrice carrée sz(l/z*) est de rang plein 2Q),
Vz, le rang de la matrice de transfert est alors égal au rang de A(z). Or, lorsqu’il n’y a pas
de zéro commun entre h,“T(z) et h,?™(2), la matrice é(z) conserve toutes les lignes de la
matrice Q(z) en les pondérant par des facteurs non nuls, selon la décomposition (3.27). Elle

conserve donc le rang de C(z), égal & K.

On en déduit également une condition suffisante de non-inversibilité: lorsque les
canaux “globaux par voie” au temps chip, h’IZTC(z) et h’QZTC(z), ont au moins @ — K + 1

zéros communs, de méme module et d’angle espacés d’un multiple de %T

En effet, la matrice rectangle sz(l/z*) étant de rang 2K, le rang de la matrice de trans-

fert est au plus égal au rang de A(z), qui est inférieur ou égal a K. Ce rang est nécessairement
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dégénéré lorsque, pour un zj, la matrice i(zg) contient plus de () — K + 1 éléments nuls,
restituant une matrice éN(Z[]) avec moins de K colonnes non-nulles. Ceci se produit lorsque

i
B 77e(z) a Q — K + 1 zéros, appartenant & {z2.e /7@

VA . N N .- , ,
h%”"*(z), ce qui amene a la condition suffisante énoncée.

,q =0...Q0 — 1}, qui sont communs a

Notons que pour K = (), un seul zéro commun pour les canaux “globaux par voie” au

temps chip entraine la non-inversibilité.

Cas Ts/RIS-structure: de 'expression du canal “global par voie” au temps chip, on
déduit que pour K = @, 1’ abscence de zéro commun pour les canaux physiques échantillonnés
A Tc/2 des deux capteurs A7 (2) et h®7"*(z) est une condition suffisante d’inversibilité

exacte, comme c’était le cas pour la structure libre, Tc-structure.

Cas Ts/RIT-structure: la “diversité” semble ici moins favorable que pour la structure
précédente, issue d’un meéme signal, par corrélation aux retards respectifs de chaque trajet.
Avec un roll-off adéquat (r,r; > 0) et en mono-capteur, le cas du canal a 2 trajets est
explicite. Si les 2 trajets sont espacés d’un nombre entier de T'c, on a la relation h%re/2(z) =
hZre/2(z.e79273) = hZre(2%). On vérifie quun zéro zy du canal physique hZ7e/2(z) entraine

. . , . z
systématiquement un zéro commun, 22, sur les canaux “globaux par voie” h}“7°(z) et

h,?7e (%), rendant impossible I'inversibilité pour K = Q.

Sans exces de bande (r,;y = 0), et avec un seul capteur, un zéro du canal physique
h?#T<(z) donne systématiquement un zéro commun dans les canaux “globaux par voie” 1 et
2, rendant impossible 'inversion pour K = (). Mais ceci est cohérent avec ce qui avait été
mentionné pour la Te-structure. Notons que pour L = 2 capteurs l'apparition de zéros (non-
communs) sur les canaux physiques h(l)ZTe(z) et h(Q)ZTe(z) (canaux sélecifs), n’entraine plus
cette non-inversibilité, méme si la recombinaison d’espace est faite directement au niveau du

BFA.
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ANNEXE III.3:

Caractérisation pour les structures de réalisation

A) Caractérisation du bruit dans les Ts/xx-structures
et lien avec la Tc-structure

Pour la Ts-structure

Le BFA exact appliqué aux échantillons recus s’exprime de maniere algébrique comme
un opérateur matriciel:

H H L H 0 . 0
L) g[vzs—l] ; o) y
0 0
R Ly, g[vzs—u ; L y
BFAZ | 0 0 - 0
== Zwy  Lw.- Lo
0 ce . 0 H H H
i Sw. Lw. - i) |
Le BFA peut ainsi s’exprimer par troncature de T(g)H :
H
Yy = Ln @) - L
N————
BFA

ot Popérateur matriciel T,, réduit la dimension en lignes de 7(,)" de K(P + 2W;) & KP

lignes. La matrice T,, de taille K P x K (P + 2W,) est alors exprimée par:

T, =0 I 0 ]

=Z[K P,KW;]’ =[K P,K P’ =[K P,K W]
ou Q[KP KW, est une matrice de taille K P x KW, complétée par des zéros.
Nous pouvons facilement déduire:

et
Ny = (Lo 79)™)

m + Dlm)

ce qui justifie Pexpression de la matrice de corrélation du bruit de I’équation (III1.17):

S5Q
E{n, 10} = (2No==").(BEA BFA")
2N,
= TO)_Tt:n(v) avec ﬁ:n(’y) :;(7)‘£T

Ainsi, méme si la Ts-structure décompose la détection en deux étapes, nous pouvons

combiner les différentes étapes en un unique filtre fractionné équivalent ;"

1
L= Y11[0] el (Zn 79 ") (3.28)

—~
~
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Pour la Ts/RIT-structure et extension aux autres Ts/RIxx-structures

Le “BFA incomplet” appliqué aux échantillons recus, représente un opérateur matriciel
BF Al similaire au BF A, si ce n’est que la dimension des blocs gtH devient 2K x LS(@ au

lieu de K x LSQ et qu'un bloc contient les 2 sous-groupes de K formes d’ondes incompletes,

adapté a seulement une des deux parties ou “voie” du canal.

La corrélation du bruit au temps symbole sur les 2K branches de la Ts/RIT-structure,

E{Q[ } = (2:]FV ). Tin (74), est caractérisée par:
Ztt[U] ltt[Ws} 0
Yo Lo . L] 0
Tin (Vit) = Lo Lu-y Loy T Ly
! Ztt[ W] ltt[o} Ztt[l]
L 0 ltt[fws] o ltt[()]

oll, la matrice carrée 7, (74) de dimension 2K P x 2K P, est constituée de blocs de dimension
2K x 2K: N

Ti11n] 0 YKL1R] Y14,12r] 0 VK1,12[n]
it A | MK1n] 7 VKK(1l[n] 7MK]12[] " TKK,12[n]
—lnl M121[n] 0 YK121n]  Y11,22[n] °°° YK1,22[n]

| MK21n] " TKK21n] YMK22@n] "7 TKK22[n] |

avec 5
I nH
Vikgigealn) = T's. Z(gz(,gu * gl(c,)gtg)(T)\T:nTs pour gi, gz =1 ou 2
=1
Les matrices 7(7;) et 7y (7:) seront formées en calculant les ik g, g,o[n] €t Vik,gi1[n] & PaTtIr

des contributions des trajas du canal pour limiter les calculs.

Pour la Ts/RIS-structure, on obtient une forme similaire de la corrélation du bruit en
remplacant les indices de sous-groupe de trajets (.),,, par les exposants de sous-goupe de
capteurs (.)\%). On note alors que, pour L = 2 capteurs, les blocs gs{{] du BF AL toujours de

=In

taille 2K x LSQ, comportent pour 1 ligne donnée alternativement 1 élément sur 2 nul (avec

alternance de la position des zéros d’une ligne a I'autre), et que les Vij,12[n] €t Vij,21[n] SONt NUlS.

Pour la Ts/RITS-structure, on généralise encore avec un “BFA incomplet” contenant

des blocs gts[ | de dimension 4K x LS() contenant les 4 sous-groupes de K formes d’ondes

incompletes, et en utilisant a la fois les indices (.),,, et exposants (.)¥=).
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Notes:
1- Pour réaliser le calcul les performances en SINR (selon les formules de la partie B), les matrices
mises en jeu dans les solutions peuvent aussi étre calculées de maniére “brute” (sans détailler la
contribution de chaque trajet...), de la maniére suivante (avec les notations de la Ts/RIT-structure):

() = Ta-(2(90) " 2(90))- Za" et Ten(yee) = Tna-(z(90) " 2(91))- Tad” (3.29)

ot 7(g¢), matrice de dimension LSQ x 2K (P+2W ), a le format de la matrice de transfert au temps
sous-chip 7(g) décrite pour la Tc-structure, mais en doublant les colonnes pour associer cote a cote
les formes d’ondes associées aux sous-groupe g; = 1 ou 2 du canal. La matrice ¥y, de dimension
2K (P + 2Ws) x K(P + 2W's), formée seulement par des blocs non-nuls [1 I]T;lr la diagonale,
permet justement de sommer 2 & 2 les colonnes de 7(g;) pour revenir & la matrice de transfert des
échantillons recus, soit 7(g) = 7(g:). Xg.

T4 correspond & la matrice de troncation de taille 2K P x 2K (P + 2Wj) exprimée par:

A
Tna = [O[ZKP2KWS] I[ZKPZKP} 0[2KP2KWS}]
Avec ce formalisme, 'opérateur & appliquer aux échantillons regus pour passer aux échantillons
aux temps symboles sur les 2K branches, avec une profondeur temporelle de P, s’exprime par:

BFAI = T,4.7(9:)".  On retrouve ainsi les expressions (3.29).

2- Comme pour la Ts-structure, on peut calculer le filtre large-bande équivalent a appliquer
directement aux échantillons regus pour les structures intermédiaires, sous la forme (notations de
la Ts/RIT-structure):

L= ei’ . BFAI (3.30)

Pour la Ts/FAQ-structure

Le BFA complété appliqué aux échantillons recus, représente un opérateur matriciel
BFAQ similaire au BFA, si ce n’est que la dimension des blocs gch] devient Q x LSQ

au lieu de K x LSQ, pour une taille globale de Q(P, + W) x LSQ.P,.

Ainsi, la matrice de corrélation du bruit E{Q 77 } (2N 220, Tm(’)/c) a une forme similaire
a celle de la Ts-structure, 74, (), mais avec des blocs fyc de taille Q x @, au lieu de K x K,
frm— —\n

contenant I'ensemble des corrélations au temps symbole 7z, des @ formes d’ondes.
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B) Calcul des Performances en SINR et MMSE pour
les structures de réalisation

Pour ’ensemble des structures

En utilisant toujours la non-corrélation des symboles et du bruit, les indices quadratiques
tel la MSE ou le SINR de la variable de décision, pour des parametres donnés de la trans-
mission (7(y) et (£ )) peuvent étre calculés seulement a partir des choix du retard P, et du
filtre [;. Le .e SINR est un indice intéressant puisqu’il peut étre directement lié au TEB lorsque
I’interférence résiduelle est nulle ou considérée comme approximativement Gaussienne. Nous
avons déja vu dans la partie Il qu’avec des symboles et un bruit non corrélé, le SINR est
défini comme le rapport entre la puissance de la “partie utile” (S,) sur la puissance de
I'interférence (I) due a I'IES et a 'TAM plus la puissance du bruit (N), aux instants mT's:

S.
SINR = — 3.31
I+ N ( )
ol
Su/A? = E{|dipm)|*}/A? = |glowiy ? (3.32)
avec  glospo) = (l_1 T(g)-1a,) (3.33)
A
et AN =KP, +k, (codek,=1) 1) =[--,0,1,0,--]
AV]
La puissance d’interférence (I) est définie comme
A
1/A* = E{| (d, }, — gloio)-a,p, })WO 7} (3.34)
= (l_l @ — glOH[ } ) (ll . Q - glOH[ ]lgl)H
La puissance de bruit (N) est définie comme:
N2 B{| by [} = 2Ng e 1,71
1[m] ol
et ainsi: N
0
N/A? = (2Eb) l1 l1-711[0) (3.35)

Ces expressions sont utilisés pour calculer les performances de réalisation des chapitres
1 et 2 de la partie III, indépendemment de la méthode utilisée pour générer le filtre [,
(optimisation temporelle, approximation fréquentielle, autres).

Elles s’appliquent directement pour la Te-structure, mais aussi pour les T's/xx structures
du moment que l'on sait former le filtre large-bande équivalent, /;, comme nous I’avons vu
en partie A pour les structures Ts (équation 3.28) et T's/RIxx- (équation 3.30). Il faut alors
exprimer le retard global du détecteur, P, = P; + W, pour tenir compte du BFA en téte.
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Néanmoins, pour les structures linéaires ayant la forme d’une partie large-bande traitant
les échantillons recus et d’un partie au temps symbole, le calcul des performances peut
aussi étre obtenu directement sans passer par le filtre large-bande équivalent, ce que nous

présentons dans le paragraphe suivant.

Pour les structures Ts/xx-

Pour une matrice de transfert 7(,) donnée, le choix d’un retard P, et d’un jeu de coeffi-
cients d’égalisation e, les performances en SINR pour la Ts-structure peuvent étre calculées

par (3.31), (3.32) et les expressions au temps symbole suivantes:

gloo e_’lT.m.lA (3.36)
et o
A=K (P +W;+k,) (codek,=1)
I/A? = (€] () — glon-LR)-(€1 . 7) — glog 13)" (3.37)
et 2 No y .
N/A® = L E 1 (Ten(y))-€57 -711[0) (3.38)

Ces formules se généralisent directement pour les autres Ts/xx-structures, en mettant les

matrices de transfert et de corrélation du bruit aéquates.

Pour I'Erreur Quadratique Moyenne, nous avons vu en (2.31) partie IT que la décorrelation

des symboles et du bruit amenait a:

MSE/A? = IJA? + NJA? + | 1 — gloyy
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ANNEXE III.4:
Evaluation de complexité pour le calcul des coefficients

de la Tc- et Ts-structure

Nous proposons ici une évaluation de complexité du calcul des coefficients pour les
structures Tc-structure et Ts-structure, par optimisation temporelle puis par approximation
fréquentielle. Les ordres de grandeur donnés dans les tables a titre d’exemple correspondent
aux parametres typiques du mode TDD suivants: 1 slot par trame pour 'utilisateur d’intéret
(ainsi 100 slots par seconde), M = 138 symboles par slot, K = 12 codes actifs, () = 16 chips,
Q, =19, L, = 6 trajets, un facteur de suréchantillonnage S = 2 pour la Tc-structure. Nous

évaluons seulement le nombre de multiplications complexes, noté MAC.

Optimisation temporelle pour la Tc-structure

Complexité du calcul des coefficients:

Le calcul des coeflicients est mené a partir de la connaissance du canal, c’est a dire des co-
efficients (7, ()) La complexité de I'estimation de canal doit étre rajoutée aux évaluations

proposeées.

Pour obtenir la forme indirecte (1.11) en Zero-Forcing (ou quasiment en MMSE), on

utilise les différentes étapes de calcul:

-(Tc1): formation de 7(4: cette tache nécessite la connaissance des K formes d’ondes

globales g,(f), échantillonnées a T'¢/2 (S = 2 pour la Te-structure). Pour cela, nous exploi-

tons la nature discrete du canal et supposons pré-calculées les échantillons de hecp(7) =
(he % ¢)(T) avec un pas suffisamment fin (par exemple Tc/8) pour approximer correcte-
ment les retards continus 7;. Le support temporel de hecpy (1) est 1T's + 7T'¢, en supposant
une profondeur classique du 1/2 Nyquist de 7 chips & I’émission. Puisque la connaissance
de la forme d’onde globale nécessite seulement un échantillonnage a T'¢/2, pour un retard
donné 7;, nous choisissons le “bon” jeu d’échantillons espacés de T'c/2 de hecp, c'est a
dire avec la bonne phase d’échantillonnage. Nous avons besoin de multiplications seule-

ment dans le calcul de hecfk)l](s—) = hecfr) (55 Le Ti).agl), 5=0.2Q+14—1, i=1..1, pour former

L S,
glg)( 20) =>" hec,” (s 20), 5=0..(W,+1)SQ, I=1..L, ¢ qui nécessite finalement:

L(SQ + S7).L;. K (MAC/trame),

-(Tc2): formation de t,): cette tache nécessite seulement le calcul des K x K inter-
corrélations au temps symbole, v;z, puisque les corrélations “incompletes” vy, x,[n] peuvent
étre obtenues a partir des calculs intermédiaures de ;. Nous calculons d’abord I’auto-

corrélation du canal spatio-temporel 7, = Zle(h % h) qui a une forme en “rateau” avec 1
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. . Ly (Li—1 . T
coefficient central non-nul et 2 paires de % coefficients non-nuls, avec une symétrie her-
s : : . L N AN 7! o Le(Li—1)
mitienne relative au coefficient central: v,(7) = > ;%) a(7 — 7)) ot Lj = 2.725— +1. Nous

supposons un pré-calcul des échantillons de I'autocorrélation Yeepy(7) = (hecp) * hec[[,g])(T)
avec un support temporel 27's + 147T¢c et un échantillonnage suffisamment fin, de méme
qu’en (Tcl). Puisque la connaissance des inter-corrélations globales nécessite seulement un
pas d’échantillonnage au temps symbole T's (ce sont les Canaux Globaux Equivalents re-
pliés dans la bande symbole), pour un 7; donné, nous choisissons les “bons” échantillons
de Yeep(7). Nous utilisons des multiplications seulement pour le calcul de ey, ;(nT's) =
fyec[k](nTs —77).0, n—0.2w,+1 pour former ;) = Zfil Veek,i] (nT's), n—o.ow. 1. Grace a la
symétrie Hermitienne, nous avons a calculer seulement ~;, pour : = 1..K et k = i..K, ce qui
nécessite finalement: L.(w+1)+%(K+1).(2Ws+1)(w+1) (MAC/trame),

-(Tc3): calcul de K, lignes (une par code désiré) de I'inverse de la matrice définie posi-
tive 1) (avec addition de of sur la diagonale pour le critere MMSE). Une méthode efficace
pourﬁliser cette tache est la décomposition de Cholesky, suivie par K, résolutions avec les

vecteurs colonnes unitaires appropriés, ce qui nécessite [75]:

(P +2W K] + K, .2[(P + 2W,)K]* (MAC/trame),

-(Tc4): calcul de LNy, coefficients pour chacun des K, codes. A partir des éléments cal-
culés en (Tcl) et (Tc3), nous obtenons K, vecteurs ;" en appliquant (1.11), ce qui nécessite:
K,.LSQ.(P + W;) x K(P + 2W) (MAC/trame).

La tache Tc3 représente la part majoritaire du calcul.
Pour le pire cas envisagé (W, =5, K, = 12), on utilise 183 MMAC/s pour une réception

avec L = 3 capteurs et une profondeur telle que P = 2.

Optimisation temporelle pour la Ts-structure

Complexité du calcul des coefficients:
A partir de (1.20) partie III pour le critere ZF (et similairement en MMSE):

-(Ts1): calcul de ) pour p = 1..P,i, k = 1..K: idem (Tc2)

-(Ts2): calcul de ¢ pour p=—-P+1,...,+P — 1;i,k = 1. K.
Les propriétés de symétrie permettent de calculer ¢, seulement pour ;—i. g g=i.x,n=0..P-1
avec une sommation sur “uv” dans (1.21) pour (Wy + 1 — n) valeurs. La complexité totale
s’exprime de deux manieres, selon que P > W, (§(p>w,) = 1) ou non (6p>w,) = 0). Dans la

situation courante avec la Ts-structure ou P > W, on utilise:

K(1§+1).K‘{(2Ws+1)é(2WS+2)} Mac/trame.
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-(Ts3): Décomposition de Cholesky de ¢,y = T zH ou I est une matrice triangu-
laire inférieure avec des éléments réels positifs:sur la diagonale. Les P lignes de blocs de T
peuvent étre calculées, itérativement d’une ligne de blocs a l'autre, par ’algorithme a faible
complexité présenté par Rissanen [78], prenant en compte le caractere Toeplitz par blocs
[K x K] et défini positif de la matrice ¢(,). Notons aussi qu’en premiere approximation, on
pourrait se contenter de ne calculer que:les premieres lignes, étant donné que les lignes de
blocs de T convergent. La décomposition exacte (calcul des P lignes de blocs) nécessite:
P.P(K)*MAC/trame,

-(Ts4): calcul de KP coefficients pour chacun des K, codes, par résolution en deux
étapes [75] de: T*T".e; = (7(;)*.1,), ce qui nécessite:
K,.(KP)2 MAC/trame.

La complexité globale pour le calcul des coefficients a partir de (1.20) partie I1I ne dépend
quasiment pas du nombre de capteurs L. Dans un pire cas (W, =5, K, = 12), on utilise 56
MMAC/s pour une réception avec L = 3 capteurs et une profondeur telle que P = 12.

Approximation fréquentielle pour la Ts-structure

Complexité du calcul de coefficients:

A partir de (1.24) partie III en Zero-Forcing (et pratiquement pareil en MMSE):

-(Tsfl) calcul des réponses en fréquence large-bande |fz(fp7q)|2, P=0, P1; q=—Qy it Qr s
a partir des {a!”, 7;}:

(0

— calcul pour chaque capteur | = 1...L de hO(f,,) = 3.2, ol .exp(—527n7if,,) ot les

exponentielles sont supposées tabulées pour les différents retards, avec un pas suffisam-

ment fin, comme T'¢/8 par exemple,

— calcul de |ib(fp,q)|2 = EZL:I |iL(l)(fP,Q)|2'

Le nombre global de multiplications pour (Tsf1) est: LQ,.P.L+LQ,.P MAC/trame.

-(Tsf2) calcul des P matrices dans la bande symbole L'(p.Af), p—o,.. p-1:
Nous supposons une table contenant les inter-spectres large-bande entre les K formes d’ondes

au travers d’un canal mono-trajet idéal: 357" (f, ) = |he(fog) I2-Ci(foa) €t (Foq)

~ caleul de 35" (fog) = A" (fr0) | frra) [*
seulement (symétrie hermitienne) pour j=1..x, k=i..k p=0,...P—1:=—Q, jo,.-..+ Qs 2

— repliement (sommation) des @), composantes:
~ +Q, ~
Yiw(0-Af) =32,270,, 3 (fra)
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Le nombre total de multiplications de (Tsf2) est du seulement a la premiere des taches qui

viennent d’etre listées et vaut: W.QT.P MAC /trame.

-(Tsf3) calcul des K, lignes de £(p.Af)71 pour former les vecteurs é;uk k=1, K b=, K

nous utilisons la décomposition de Cholesky puisque la matrice ['(p.Af) est définie positive.
Les K, lignes sont obtenues par 2 étapes de résolution avec des vecteurs colonnes unitaires.
La tache (Tsf3) nécessite globalement: (K?S + 2 K?.K,).P MAC/trame.
-(Tsf4) calcul de K,, x K iDFT (incluant les déphasages dus au retard P;) pour former K
vecteurs €y . g=1,..K; k,—=1,..,k pour les K branches et les K, codes désirés, en accord avec
I’équation (1.24) partie III pour le code désiré numéro “1”.

Cette derniere tache n’étant pas du tout prédominante par rapport aux premieres (en tout
cas lorsque P est inférieur & 16), nous donnons la complexité sans utilisation de ’algo-
rithme de Transformée de Fourier Rapide (FFT), ce qui permet de choisir des valeurs de P

non nécessairement multiples de 2. En utilisant la symétrie hermitienne, cette tache utilise

finalement: (K(Iéﬂ) — (KfK“)(I;*K““)).Pz MAC/trame.

La complexité totale du calcul de coefficients a partir de (1.24) augmente trés peu avec
le nombre de capteurs L, le nombre de codes désirés K,. Elle est quasi-linéaire avec la
profondeur P, mais a une forte augmentation avec le nombre de codes actifs K. Pour le pire
cas envisagé (W, = 5, K, = 12), on utilise 3.78 MMAC/s pour une réception avec L = 3

capteurs et une profondeur telle que P = 12.

Approximation fréquentielle pour la Tc-structure

Rappelons que le support a bande limitée de lAgl)(fw) génere une portion de composantes
nulles dans le vecteur de réponse en fréquence:
B = 1 ool G B U, )8 (1 )
21 — 1 0,0/7 "1 Pj—1,0/2""0 "1 0’+Qr/2 (AR | Pl_l’+Qr/2 ’

~1 0 N1 0 N1 0 ~(l 0
03"'a0 alg) (fo,ern)a"'alE) (fplfl,er/z)a"'alE) (fo,fl)""alg) (fPl—l,—l)]T

(SQ=Q,/2)P;

Complexité du calcul des coefficients:

A partir de (1.25) partie III en Zero-Forcing (et pratiquement en MMSE):

-(Tcfl) a partir des {agl),n}:

— calcul des échantillons bande-étroite des réponses en fréquence des égaliseurs:
A0 .
ek;uk;(pLTs)a p=0, P13 k=1, K; ku—l,.,K, : idem Tsfl14+Tsf2+Tsf3;

- Calcu]‘ de iL(l)(fI%q) = ZZLZI |77’(l)(fp7q)|27 l:l,...,L; p:07"'7P_1§ q:_Qr/27"-7+Qr/2: Obtenu é/
partir de (Tsfl) via (Tcfl);
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(Tcfl) nécessite globalement:
(LSQ,.P.L; + LSQ,.P) + (XX 5Q,.P) + (¥* + 2 K2.K,).P MAC/trame

-(Tcf2) calcul des échantillons des réponses en fréquence large-bande l%klj(fp,q)

pour i=i,...L; p=0,..P—1; q=—Q.2,tQp/20 ku=1,. Ky’

nous supposons une table contenant les K formes d’ondes large-bande avec un canal idéal
mono-trajet: b (f,.4) = he(fp.q)-&(fp.q)- Nous obtenons alors:

~l 0 ~ * K ~ R t* A0

ll(cj (fpa) = h (fou)- 2opmt D™ (fosa)-Chui(F5)

POUT ki, K; p=0,...P—1; q=—Q, s +Q, > DECESSIEANL: L.(K+1).Q,.P MAC/trame

-(Tcf3) calcul des iDFT pour former les vecteurs L,(clu) pour les K, codes désirés, et les L
capteurs, sans utiliser la FFT: K,.L.((P+W,).SQ)? MAC/trame

La complexité globale pour le calcul des coefficients a partir de (1.25)partie III sans utiliser

la FFT est alors donnée par:

K,=1 K,=12
court p—y 0.6 1.1 1.5 5 10 15
long, p—> 5.5 | 10.5 | 15.7 60 | 121 | 181
long, p—g || 19.1 | 36.7 | 54.2 || 207 | 417 | 624
L=1|L=2|L=3| L=1|L=2]|L=3

La complexité prédominante ici est le calcul des Transformées de Fourier Discréte inverses,
de taille SQ.P,. Nous avons alors intérét a utiliser la FF'T en choisissant des valeurs P/ égales
au plus petit radix 2 supérieur a P, pour obtenir SQ.P/ coefficients, méme si seulement les
SQ.P, premiers sont utilisés dans le détecteur. Alors, la derniere tache devient:

-(Tcf3’) calcul des FFT inverses pour former les vecteurs L,(clu) correspondant aux K, codes

désirés, et les L capteurs, ce qui nécessite environ:
K,.L.((P}).SQ).log2((P}).SQ) MAC /trame

La complexité globale pour calculer les coefficients a partir de (1.25) partie III en utilisant
la FFT est alors:

K,=1 K, =12
court p—y || 0.25 [0.33 [0.40 | 0.7 12| 1.7
long, p—; || 0.6 [ 0.8 |1.1 26| 48| 7.0
long p—s || 2.1 | 2.7 |34 6.5 11.1 | 15.8
L=1|L=2|0L=3|L=1 | L=2] L=3
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