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Notations, Dimensions, et Sigles

Notations

{ le double sous-lignage : et le simple sous-lignage : d�esigne respectivement une matrice

et un vecteur colonne. Soit M une matrice,

{ M
T repr�esente sa transpos�ee,

{ M
� sa complexe conjugu�ee,

{ M
H sa transpos�ee-conjugu�ee.

{ * : d�esigne selon le contexte la convolution continue (entre deux fonctions continues

x(t) et h(�)) ou discr�ete (entre deux suites discr�etes a[m] et g[n]):

y(t) = (h � x)(t) =

Z +1

�1

h(�)x(t� �)d� et y[m] = (g � a)[m] =
+1X

n=�1

g[n]a[m�n]

{ (:)H : d�esigne le transform�ee hermitien (�ltre adapt�e) pour une fonction continue ou

discr�ete: h
H(�) = h

�(��) et g
H

[n] = g
�

[�n]

{ Æ(�) d�esigne la distribution de dirac,

{ Æn ou Æij[n] d�esigne le symbole de kronecker (�egal �a 1 si \i = j et n = 0", 0 sinon).

Dimensions

Les dimensions des signaux et des �ltres utilis�es sont par convention (physique):

{ signaux �a temps continu (y(t)) ou �a temps discret (y[m]): Volt

{ r�eponses impulsionnelles des �ltres �a temps continu (h(�)): Hertz

{ r�eponses impulsionnelles des �ltres �a temps discret (e[n]): sans dim.

{ dsp des signaux �a temps continu ou discret (
̂y(f)): Volt2/Hertz

On en d�eduit:

{ r�eponses en fr�equence des �ltres �a temps continu (ĥ(f)): sans dim.

{ r�eponses en fr�equence des �ltres �a temps discret (ê(f)): sans dim.

{ passage d'un signal continu �a un signal discret par �echantillonnage �a la p�eriode Te:

y[m] = y(t)jt=mTe
{ �ltre num�erique �equivalent apr�es �ltrage analogique et �echantillonnage �a la p�eriode Te:

g[n] = Te:g(�)j�=nTe
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Sigles et Symboles

Les sigles utilis�es sont, par ordre alphab�etique:

{ BFA: Banc de Filtres Adapt�es

{ \BER" ou TEB : \Bit Error rate" ou Taux d'Erreur Binaire

{ \BPSK": \Binary Phase Shift Keying"

{ \CDMA": \Code Division Multiple Access"

{ dsp ou \psd": densit�e spectrale de puissance ou \power spectral density"

{ FA: Filtre Adapt�e

{ IAM: Interf�erence d'Acc�es Multiple

{ IES: Interf�erence 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: Probabilit�e d'erreur

{ \QPSK": \Quadrature Phase Shift Keying"

{ Ri: R�eponse impulsionnelle; RIF: Ri �a dur�ee �nie, RII: Ri �a dur�ee in�nie

{ RIS: Recombinaison Indirecte Spatiale (ou d'eSpace)

{ RIT: Recombinaison Indirecte de Trajets

{ RITS: Recombinaison Indirecte de Trajets et Spatiale

{ RIx: d�esigne l'ensemble (RIT, RIS)

{ RIxx: d�esigne l'ensemble (RIT, RIS, RITS)

{ \RRC": \Root Raised Cosine", �ltre 1/2 Nyquist en racine de cosinus sur�elev�e

{ \SINR": \Signal to Interference and Noise Ratio"

{ \SNR": \Signal to Noise Ratio"

{ \TDD": \Time Division Dupplex"

{ TF: Transform�ee de Fourier

{ TFD ou \DFT": Transform�ee de Fourier Discr�ete ou \Discrete Fourier Transform"

{ TZ: Tranform�ee en Z

{ \UMTS": \Universal Mobile Telecommunications System"

{ \ZF": \Zero-Forcing"

Les symboles utilis�es sont, par ordre alphab�etique:

{ K: nombre de codes actifs

{ Ku: nombre de codes \d�esir�es", utiles pour le terminal mobile consid�er�e

{ L: nombre de capteurs utilis�es �a la r�eception

{ Lt: nombre de trajets du canal de propagation

{ M : nombre de symboles dans un slot

{ P : profondeur en symboles des traitements au temps symbole

{ Pl: profondeur en symboles de la Ri globale du d�etecteur

{ Q: facteur d'�etalement du CDMA, �egal au nombre de chips d'un code

{ Ws: nombre de symboles n�ecessaires pour couvrir l'�etalement du canal
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Chapitre 1

syst�eme radio-mobile, CDMA et

UMTS

1.1 Introduction g�en�erale

Ce document traite de la r�eception de signaux de communications num�eriques \CDMA"

sur un terminal radio-mobile �equip�e d'une antenne multi-capteur. Avant de d�e�nir les objec-

tifs et le plan du manuscrit, retra�cons bri�evement l'histoire des communications radio-mobiles

et du CDMA, avant leur association dans les syst�emes de troisi�eme g�en�eration �a venir...

Communication radio-mobile: du commencement �a la troisi�eme g�en�eration...

Communiquer \sans �l" �a partir des ondes radio-�electriques est chose courante aujour-

d'hui. Revenons cependant sur la palpitante aventure de la d�ecouverte des ondes Hertziennes,

extraite de [11]: En 1887, Heinrich Hertz, professeur de physique �a l'universit�e de Karlsruhe

apporte une con�rmation �eclatante �a la th�eorie expos�ee, presque un quart de si�ecle aupara-

vant, en 1864, par un math�ematicien de g�enie, James Clerk Maxwell, qui avait montr�e, par des

voies purement th�eoriques, l'identit�e des ondes lumineuses et des ondes �electromagn�etiques.

Les ondes Hertziennes �etaient n�ees, même si ce n'est que quelques ann�ees apr�es que naquit

l'id�ee de les employer pour communiquer. L'�ere des radio-communications a ainsi d�emarr�e �a

la �n du si�ecle dernier avec les premi�eres exp�eriences et l'invention de la T�el�egraphie Sans

Fil (TSF) en 1896 par l'ing�enieur Guglielemo Marconi. Un th�eoricien de g�enie, Maxwell,

un exp�erimentateur habile, Hertz, un homme d'action entreprenant, Marconi, tels sont les

grands pr�ecurseurs des communications par voie radio-�electrique. Elles n'ont depuis cess�e de

progresser en relation avec la connaissance des ph�enom�enes de propagation, avec les radio-

technologies et en�n le traitement num�erique du signal.

Les premiers syst�emes de communication avec les mobiles furent introduits aux Etats-

Unis apr�es la deuxi�eme guerre mondiale. Ces syst�emes analogiques permettaient d'�etablir

une communication vocale avec les mobiles pr�esents dans une zone de di�usion d�etermin�ee,

2



CHAPITRE I.1. SYST�EME RADIO-MOBILE, CDMA, UMTS 3

par exemple une ville. La zone de couverture �etait limit�ee par la puissance d'�emission du

mobile. Le concept de r�eseau cellulaire n'a �et�e introduit qu'�a la �n des ann�ees 1970 par les

soci�et�es AT&T et Motorola a�n d'am�eliorer la zone de couverture mais surtout l'eÆcacit�e

spectrale du syst�eme [67]. Les premiers syst�emes cellulaires, d�evelopp�es s�epar�ement d'un

pays �a l'autre, permettaient une couverture nationale. En France, le syst�eme Radiocom2000,

op�erationnel �a partir de 1986, assurait un r�eseau priv�e pour les entreprises et la t�el�ephonie

de voiture. Il op�erait en duplex fr�equentiel (FDD) dans la bande des 174-223 MHz avec un

acc�es multiple fr�equentiel (FDMA) et des canaux de largeur 12.5 kHz.

L'utilisation des modulations num�eriques pour la t�el�ephonie �a grande �echelle marque en-

suite l'arriv�ee de ce que l'on a appel�e les syst�emes de deuxi�eme g�en�eration. En Europe, le

syst�eme GSM (Global System for Mobile communication), op�erationnel depuis 1992, garan-

tit une interop�erabilit�e entre les di��erents r�eseaux nationaux. Il op�ere en duplex fr�equentiel

dans la bande des 900 MHz (puis �egalement autour des 1800 MHz depuis 1996) avec un

acc�es multiple temporel (TDMA) et des canaux de largeur 200 kHz. Il utilise une modula-

tion GMSK (Gaussian Minimum Shift Keying) sur un train num�erique �nal de 22,8 kbit/s

form�e �a partir de la parole num�eris�ee, comprim�ee (d�ebit utile 13 kbit/s) et prot�eg�ee par

codage.

Les syst�emes radiomobiles de troisi�eme g�en�eration, dont le d�eploiement est pr�evu vers

2003, devront pallier certaines carences des syst�emes de deuxi�eme g�en�eration en o�rant: une

op�erabilit�e sur tout le territoire international, de nouveaux services (multim�edias, internet

haut d�ebit), une meilleure qualit�e vocale ... Pour cela, une meilleure utilisation globale du

spectre de fr�equences (ressource limit�ee...) est n�ecessaire pour accrô�tre la capacit�e et faire

reculer la limite de saturation des syst�emes. Tous les syst�emes d�e�nis dans le monde utilise-

ront d�esormais une composante d'acc�es multiple �a r�epartition par codes (CDMA). Au niveau

Europ�een, la troisi�eme g�en�eration de t�el�ephonie mobile a pris pour nom UMTS (Universal

Mobile Telecommunications System).

Etalement de spectre et CDMA

Toute modulation qui g�en�ere pour le signal transmis un spectre beaucoup plus large que

la bande passante (ou rapidit�e de modulation) du signal porteur d'information, par un moyen

ind�ependant de cette information, peut être quali��ee de modulation �a �etalement de spectre

[67]. Notons que cette d�e�nition ne pr�esage pas de la nature analogique ou num�erique du

signal d'information. L'�etalement de spectre pourrait être n�e [89], [12] dans les ann�ees 1920

avec le d�epôt d'un brevet am�ericain pr�econisant l'emploi d'une modulation de fr�equence

large-bande a�n de lutter contre les perturbations engendr�ees par la pr�esence de trajets

multiples.
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L'�etalement de spectre �a s�equence directe (DS-SS), �a la base de la technique CDMA, a

�et�e surtout initi�e et r�eserv�e pour des applications militaires durant la deuxi�eme guerre mon-

diale, tirant pro�t de la con�dentialit�e, de la discr�etion et de la robustesse apport�ees par la

modulation d'une s�equence pseudo-al�eatoire en environnement hostile. L'�el�ement cl�e initial

des techniques DS-SS sont les s�equences binaires de l'alg�ebre lin�eaire et de la th�eorie des

nombres, th�eories math�ematiques d�evelopp�ees quelques deux cents ans auparavant. Il a fallu

attendre quasiment les ann�ees 80 pour voir le DS-SS dans des applications autres que mili-

taires. Le syst�eme de radio-navigation par satellite GPS (Global Positioning System) donne

l'exemple d'un syst�eme cr�e�e initialement pour des besoins militaires (nom militaire NAVS-

TAR) et qui est pleinement utilis�e aujourd'hui dans des applications civiles. L'�etalement de

spectre est aujourd'hui pr�esent dans de tr�es nombreux domaines d'applications [28], en par-

ticulier pour �etablir des liaisions robustes en milieux perturb�es (industriels, r�eseaux locaux

sans �l , satellite, acoustique sous-marine [19]), ou r�ealiser des fonctions de \multiplexage"

(r�eduction du nombre de cables en automobile, rajout d'information bas d�ebit ou tatouage

d'images, de voies audio ...).

C'est aussi �a l'aube des ann�ees 1980 que les chercheurs en radio-communications mo-

biles ont manifest�e un grand int�erêt pour le DS-SS en terme d'acc�es multiple �a r�epartition

par codes, CDMA, en raison du b�en�e�ce potentiel qu'il pourrait apporter [97], [69], [37].

Le premier syst�eme radio-mobile cellulaire bas�e sur le CDMA, IS-95, est n�e en 1993 aux

Etats-Unis. Il est principalement con�cu selon les solutions brevet�ees par la �rme Qualcomm

et un certain Andrew J. Viterbi [106], d�ej�a c�el�ebre auparavant pour son fameux algorithme...

Objectifs et Plan du document

Ce travail a �et�e e�ectu�e au Laboratoire des Images et des Signaux, entit�e universitaire, en

collaboration et �nanc�e par le laboratoire DIH-OCF de France-T�el�ecom R&D, qui s'int�eresse

de mani�ere g�en�erale aux futurs terminaux mobiles et �a leur faisabilit�e.

Dans le cadre du syst�eme de troisi�eme g�en�eration UMTS (mode TDD), nous nous sommes

int�eress�es aux traitements num�eriques de r�eception sur le mobile avec une antenne

constitu�ee de plusieurs �el�ements. 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 cm, l'utilisation de 2 ou 3 �el�ements seulement est

envisag�ee. L'application vise aussi des terminaux \de bureaux" un peu plus gros que les

t�el�ephones portables classiques.

La litt�erature s'int�eresse majoritairement aux algorithmes envisageables sur la station de

base (en �emission et r�eception), nous ne les �evoquerons que tr�es bri�evement. Le contexte

sp�eci�que qui a �et�e donn�e �a cette �etude est au contraire celui d'une �emission classique \non-

intelligente" (omnidirectionnelle ou sectoris�ee) de la station de base, telle qu'elle est pratiqu�ee
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�a ce jour et encore pour quelques ann�ees. Quel peut-être alors le b�en�e�ce de l'utilisation de

plusieurs capteurs sur le mobile, et avec quels traitements de r�eception �a complexit�e mod�er�ee?

Ce sont �a ces deux questions que nous allons apporter des �el�ements de r�eponse tout au long

de ce document.

La Partie I a deux objectifs majeurs: introduire les ingr�edients de la th�ese en faisant les

rappels n�ecessaires, et d�egager les hypoth�eses et caract�eristiques principales du probl�eme.

Cette partie a �et�e faite avec l'ambition d'être abordable, esp�erons utile, pour \l'homme

du m�etier" mais non sp�ecialiste des radio-mobiles ou du CDMA. Elle s'inscrit dans la

premi�ere th�ese en communications radio-mobile au Laboratoire LIS, et se veut donc un peu

p�edagogique, même si elle pourra parraitre un peu longue �a un sp�ecialiste du domaine. En

fait, hormis son cot�e introductif, elle essaie de r�epondre �a certaines questions/discussions que

nous avons eu en d�emarrant: ordres de grandeur et mod�eles de variations des principaux pa-

ram�etres du canal de propagation? relations entre les signaux des di��erents capteurs pour des

distances intercapteurs inf�erieures �a la longueur d'onde? traitements de type \diversit�e" ou de

type \formation de voie coh�erente"? vertus du CDMA? ad�equation du formalisme g�en�eral

des comunications num�eriques aux techniques d'�etalement de spectre? Nous pr�esenterons

aussi les choix importants qui ont �et�e faits et leurs positionnements par rapport aux �etudes

ant�erieures, particuli�erement celles des �equipes ayant particip�e aux travaux de normalisation

du mode TDD de l'UMTS.

LaPartie II r�epond �a une partie du probl�eme pos�e: lorsque l'on suppose le canal parfaite-

ment estim�e et statique sur une portion de symboles et que l'on ne se donne aucune contrainte

de r�ealisation, quels sont les traitements lin�eaires optimaux th�eoriques de r�eception op�erant

symbole par symbole? Comment calculer les performances moyennes th�eoriques pour les di-

vers mod�eles d'environnement de la norme UMTS? Quelles sont ces performances en fonction

du nombre de capteurs, d'utilisateurs? L'expression des solutions, les m�ethodes de calcul des

performances et les nombreuses interpr�etations sont formul�ees �a partir d'un mode particulier

de repr�esentation en fr�equence du CDMA, que nous avons propos�e.

LaPartie III se veut plus pragmatique et �etudie les structures num�eriques de r�ealisations

pour essayer de trouver les bons compromis performances/complexit�e en situation de fort ou

faible Rapport Signal �a Bruit en entr�ee. Nous comparons d'abord la structure lin�eaire libre

avec la structure impos�ee approximant �a dur�ee �nie la solution th�eorique de la partie II. Fort

de cet enseignement, nous d�egagerons les caract�eristiques souhaitables pour de nouvelles

structures \interm�ediaires" que nous proposerons et �etudierons dans la suite. En�n nous

terminerons en illustrant le comportement adaptatif de ces structures pour le cas o�u le canal

de propagation a des variations rapides.
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1.2 Probl�ematique des communications radio-mobiles

1.2.1 Organisation en cellules

La communication entre deux mobiles n'est �etablie ni par un lien radio-�electrique direct,

ni par un syst�eme centralis�e unique servant de relais radio avec tous les mobiles, mais est

bas�ee sur une organisation cellulaire. La zone g�eographique �a couvrir est divis�ee en cellules

poss�edant chacune une station de base (SB) qui assure la transmission avec les mobiles

pr�esents dans la cellule. Les stations de base sont reli�ees entre elles g�en�eralement par un

r�eseau �laire et sont supervis�ees par un syst�eme central, qui permet �egalement la connexion

avec le r�eseau t�el�ephonique �xe. La cellule est repr�esent�ee g�en�eralement par un hexagone

et la SB est le plus souvent situ�ee en son milieu. La puissance d'�emission de la SB (et des

mobiles) est volontairement limit�ee �a celle n�ecessaire pour communiquer dans une cellule.

Cette organisation en cellule permet, de fa�con g�en�erale:

{ d'exploiter plus eÆcacement les ressources fr�equentielles allou�ees au syst�eme global

grâce �a la r�eutilisation fr�equentielle. Une même fr�equence porteuse peut en e�et être

r�e-utilis�ee dans les cellules qui ne sont pas adjacentes avec un degr�e d'isolation suÆsant,

en raison d'une att�enuation de propagation approximativement proportionnelle �a la

puissance 4 de la distance dans les environnements terrestres consid�er�es (Cf section

1.3).

{ de couvrir, dans le principe, tout le territoire voulu tout en utilisant une puissance

d'�emission limit�ee pour les mobiles (typiquement 1 �a 2 Watts) et des gammes de

fr�equence (hyper-fr�equences ou micro-ondes) qui ne sont pas celles �a longue port�ee

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

{ d'adapter la taille des cellules en fonction des densit�es locales de population (plus

petites tailles dans les r�egions plus denses). On parlera alors de macro-cellules (rayon

compris entre 1 et 35 km), de micro-cellules (rayon inf�erieur �a 1 km) et de pico-cellules

(rayon inf�erieur �a 100 m).

En contre-partie, l'organisation en cellules n�ecessite:

{ une infrastructure permettant de relier et superviser toutes les cellules,

{ une proc�edure de localisation pour connâ�tre la cellule dans laquelle se trouve le mobile,

{ une proc�edure de gestion automatique inter-cellules (\handover") assurant la continuit�e

de la communication lorsque le mobile change de cellule.

Les proc�edures de localisation et de handover n�ecessitent de la signalisation entre le mobile

et le r�eseau.
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1 cellule

Groupe de 7 cellules utilisant toute la ressource fréquentielle,
avec 1 jeu de fréquences différent d’une cellule à l’autre

Fig. 1.1 { Exemple de r�eseau cellulaire avec r�eutilisation fr�equentielle

par motif �a 7 sous-ensembles de fr�equences

1.2.2 Acc�es multiple

La transmission de l'information sur la voie radio-�electrique dans les syst�emes mobiles

s'e�ectue 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 tr�es bri�evement le principe:

{ FDMA (Frequency Division Multiple Access): acc�es multiple �a r�epartition fr�equentielle.

La bande de fr�equence du syst�eme est partag�ee entre les signaux simultan�es des

di��erents utilisateurs; \A chacun sa bande �a tout moment".

{ TDMA (Time Division Multiple Access): acc�es multiple �a r�epartition temporelle. La

bande de fr�equence du syst�eme est allou�ee enti�erement aux di��erents utilisateurs, mais

de mani�ere successive. Ainsi la station de base ne dialogue en fait qu'avec un seul

mobile �a la fois, avec des p�eriodes d'allocation (\time slot") tr�es courtes; \A chacun

son tour dans toute la bande".

{ CDMA (Code Division Multiple Access): acc�es multiple �a r�epartition par code. Nous

d�ecrirons plus pr�ecis�ement cette technique au paragraphe 1.4. Le signal associ�e �a un

utilisateur donn�e utilise toute la bande de fr�equence et sans localisation temporelle. Il

est construit �a partir d'un code sp�eci�que, di��erent d'un utilisateur �a l'autre, et qui

servira de cl�e �a la r�eception pour isoler le signal d�esir�e. \A chacun son code, �a tout

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

F bruit de fond radio-�electrique

La r�eception sur une antenne d'un signal radio-�electrique, ou même sa simple ob-

servation (n�ecessairement aux bornes d'un �el�ement r�esistif) ou conduction par un cable,

se fera toujours en pr�esence d'un bruit \thermique" additif, ind�ependant du signal, blanc

(pour tout le domaine de fr�equence explor�e et jusqu'�a plus de 1000 GHz...), avec une dis-

tribution des amplitudes �a peu pr�es Gaussienne. Ce bruit radio-�electrique d'origine ther-

mique est du �a des 
uctuations de courants cr�e�ees par l'agitation thermique des charges

�el�ementaires dans tout �el�ement conductif. Il impose ainsi une limite fondamentale �a tout

syst�eme d'�emission/r�eception radio-�electrique et �xe �egalement la limite ultime de r�esolution

de tout syst�eme de mesure. On peut mentionner d'autres sources naturelles de bruit radio-

�electrique additives, mais elles ont une contribution n�egligeable ou du moins inf�erieure �a celle

du bruit thermique pour les fr�equences consid�er�ees autour de quelques GHz et en environ-

nement terrestre. Ces autres sources peuvent être propres aux �equipements ou au contraire

capt�ees par l'antenne, d'origine naturelle terrestre (bruit thermique dû au rayonnement du

sol, bruit atmosph�erique dû aux orages et pr�edominant dans les basses fr�equences...) ou

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

Bref, le mod�ele �a bruit blanc additif Gaussien classiquement utilis�e en communications

se r�ev�ele une bonne approximation dans notre cas, du moins lorsqu'on ne consid�ere que

les sources naturelles de bruit, non li�ees �a l'activit�e de l'homme. La densit�e spectrale de

puissance (dsp) monolat�erale de ce bruit autour des 2 GHz, not�ee N0 (en Watt/Hz), vaut

kT o�u k d�esigne la constante de Boltzmann (1; 38:10�23
Joule=Kelvin) et T d�esigne la

\temp�erature �equivalente de bruit" (en Kelvin) de l'ensemble \antenne+r�ecepteur", c'est

�a dire la temp�erature �ctive �a laquelle il faudrait porter la source externe pour tenir compte

du bruit apport�e par le pr�eampli�cateur du r�ecepteur. Sa limite ultime (pr�eampli�cateur de

qualit�e id�eale) est N lim

0 = kT0, o�u T0 est la temp�erature ambiante, prise g�en�eralement �egale �a

290 degr�es Kelvin, soit 17 degr�es Celcius. Cette grandeur, fort utile pour le radio-�electricien,

est g�en�eralement traduite en d�ecibels relatifs au milliwatt par Hertz et vaut -174 dBm/Hz.

L'addition impos�ee de ce bruit gaussien au signal utile re�cu entrâ�nera l'apparition d'er-

reurs binaires �a la reconstruction du message num�erique, même si le contexte de la commu-

nication est par ailleurs id�eal. Ces erreurs seront d'autant plus nombreuses que la puissance

du bruit int�egr�ee dans la bande du r�ecepteur est non n�egligeable par rapport �a la puissance

du signal utile. La diÆcult�e de la communication vis �a vis du bruit additif est g�en�eralement

indiqu�ee par le rapport (Eb
N0
) (explicit�e en Annexe I.1) o�u la grandeur Eb d�esigne l'�energie

moyenne par bit du signal utile, mesur�ee en entr�ee du r�ecepteur.
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F Interf�erence propre au syst�eme

Contrairement au bruit qui est le facteur limitatif intrins�eque �a toute communication

radio-�electrique, le ph�enom�ene perturbateur d'interf�erence (g�en�er�e par le syst�eme de commu-

nication) n'est pas fatalement pr�esent. Il est �etroitement li�e au type d'acc�es multiple utilis�e

pour le partage des ressources entre les di��erents mobiles d'une même cellule, en relation avec

les caract�eristiques du canal de propagation. Pour des canaux id�eaux et un syst�eme d'acc�es

multiple bien con�cu, il ne doit pas y avoir (ou quasiment pas) d'interf�erence apr�es le traite-

ment de s�eparation de base en r�eception. Par contre avec des canaux diÆciles, l'interf�erence

r�esiduelle en sortie du traitement de base peut dans certains cas rendre la communication

indisponible, même �a tr�es fort (Eb
N0
), du moins sans l'utilisation de dispositifs suppl�ementaires

(diversit�e, �egaliseurs, codage...). On distingue deux types d'interf�erence propre au syst�eme

de communication num�erique cellulaire, que nous repr�eciserons davantage dans la suite:

{ Interf�erence d'Acc�es Multiple (IAM): lorsqu'on s'int�eresse au signal de communication

d'un utilisateur particulier (\desired user" en anglais), l'IAM d�esigne l'interf�erence

apport�ee par les autres signaux actifs (autres utilisateurs ou signaux de contrôle) de

la cellule, ou encore par les signaux des autres cellules. Par construction, �a part en

situation de \handover", l'interf�erence inter-cellules doit être n�egligeable et nous ne la

consid�ererons pas.

{ Interf�erence Entre Symboles (IES): en dehors du bruit, c'est le premier perturbateur

d'une communication num�erique. Cette interf�erence n'est pas due �a l'acc�es multiple,

mais seulement au propre signal de l'utilisateur d'int�erêt, lorsque le canal de propa-

gation am�ene un �etalement temporel non n�egligeable devant le temps symbole. On ne

peut plus alors isoler compl�etement la contribution des di��erents symboles num�eriques

�emis, apr�es traitement de base en r�eception. Comme nous le verrons, en dehors de cas

particuliers, l'IES est tr�es faible en CDMA.

F Interf�erence externe au syst�eme (brouilleurs)

Il ne devrait pas y avoir de perturbateurs radio-�electriques d'origine externe au syst�eme

puisque ce dernier op�ere dans une bande de fr�equence enti�erement r�eserv�ee et que les rayon-

nements parasites des dispositifs industriels sont r�eglement�es par des normes de plus en plus

s�ev�eres. Nous ne prendrons pas en compte ce type d'interf�erence, conscients cependant que

l'abscence de brouilleurs est illusoire �etant donn�e la multitude des lieux o�u va pouvoir op�erer

le terminal mobile et la pollution radio-�electrique croissante. N�eanmoins, la plupart des

brouilleurs parasites seront de type bande-�etroite (harmoniques d'une machine �electrique

par exemple) et a�ecteront tr�es peu un syst�eme CDMA bas�e sur l'�etalement de spectre,

comme nous le rappellerons dans la section 1.4.



CHAPITRE I.1. SYST�EME RADIO-MOBILE, CDMA, UMTS 10

1.3 Le canal radio-mobile

1.3.1 Introduction

Fig. 1.2 { Sc�enario typique de propagation radio-mobile en milieu rural

Le support physique de communication de l'UMTS utilise les ondes �electromagn�etiques

autour d'une fr�equence porteuse f0 d'environ 2 GHz et une largeur de bande de 5 MHz. La

longueur d'onde se situe ainsi autour de � = v0

f0
= 15 cm. Nous consid�erons par d�efaut le lien

descendant, de la station de base vers le mobile. Les conditions de propagation d�ependent

de l'environnement [90] et sont tr�es variables. Les m�ecanismes physiques de base qui se

produisent sont:

{ les r�e
exions: sur des surfaces lisses de tr�es grandes dimensions par rapport �a �, comme

par exemple les bâtiments ou les murs,

{ la di�raction: lorsqu'un obstacle �epais, de grande dimension par rapport �a �, obstrue

la visibilit�e radio�electrique directe entre �emetteur et r�ecepteur, g�en�erant des sources

secondaires se propageant derri�ere l'obstacle (\shadowing"),

{ la di�usion (\scattering"): sur de larges surfaces rugueuses, des feuillages ou des objets

dont l'�epaisseur est inf�erieure ou �egale �a � (lampadaires, feux de circulation...).

F Di��erentes �echelles de 
uctuations avec la distance

Si on analyse la puissance du signal re�cu en fonction de la distance entre la station de

base et le mobile, relative �a l'�emission d'une fr�equence pure autour de 2 GHz, on observe la

superposition de 3 �echelles de variation:
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distance

Puissance reçue
(dB)

atténuation d’espace

fading long terme
(effet de masque)

fading court terme
(trajets multiples)

Fig. 1.3 { Puissance du signal re�cu en fonction de l'�eloignement du mobile

{ Att�enuation d'espace : la puissance du signal re�cu diminue globalement (en moyenne

�a tr�es grande �echelle) en fonction de la distance d de mani�ere pratiquement pr�edictible,

avec une att�enuation en dn en champ lointain, o�u n est un r�eel positif qui d�epend de l'en-

vironnement. Rappelons que pour une �emission isotrope et une propagation th�eorique

en espace libre, l'att�enuation d'espace correspondrait �a n = 2, avec une att�enuation

en puissance L(d) = (4�d
�
)2. D�es lors que la propagation s'e�ectue dans l'atmosph�ere

et proche de la surface terrestre, les valeurs de n sont g�en�eralement voisines de 3 en

environnement d'int�erieur (\indoor") et de 4 �a l'ext�erieur.

{ Fluctuations sur de longues distances : cette variation lente correspond aux e�ets

de masque dus aux principaux obstacles (immeubles, forêt) ou �a la forme du terrain. De

nombreux travaux la mod�elisent comme une variable al�eatoire de loi log-normale pour

l'enveloppe, et qui vient apporter une certaine incertitude �a l'att�enuation d'espace.

Dans une �echelle en dB, cette incertitude est gaussienne et centr�ee. Son �ecart type est

typiquement choisi entre 6 et 10 dB. Le ph�enom�ene de 
uctuations de la puissance

re�cue au cours du temps prend l'appelation universelle de \fading", terme anglo-saxon

signi�ant \�evanouissement". L'�echelle (distance de corr�elation) de 
uctuations de l'e�et

d'ombrage est de l'ordre de 5 m�etres �a l'int�erieur et de 20 m�etres �a l'ext�erieur. On le

quali�e 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 g�en�er�es par les divers r�e
ecteurs et di�useurs de

la liaison. En fonction de la distance, les ondes interf�erent de mani�ere constructive ou

destructive, et ce �a une �echelle tr�es courte qui est celle de la longueur d'onde �, soit 15

cm. Dans la g�eom�etrie des ondes stationnaires engendr�ees par les trajets multiples, un

noeud et un ventre seront espac�es de �=4, soit 3,75 cm. Ainsi, le moindre mouvement du

mobile engendrera de tr�es fortes 
uctuations d'amplitude de l'enveloppe du signal re�cu.
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Lorsque l'�emission est une fr�equence pure, les 
uctuations d'enveloppe �a court terme

sont g�en�eralement caract�eris�ees par une loi de Rayleigh, avec des �evanouissements

quasi-p�eriodiques tous les �=2.

La mod�elisation s�epar�ee de l'att�enuation d'espace et des 
uctuations lentes est fonda-

mentale dans les bilans de liaison. Elle permet de dimensionner les zones des couvertures

cellulaires et d'�evaluer une premi�ere marge quant �a l'att�enuation du signal re�cu.

Dans la suite, nous ne nous int�eresserons plus qu'au troisi�eme ph�enom�ene qui seul peut

introduire des 
uctuations mesurables durant l'intervalle de temps correspondant �a l'�emission

d'un paquet de symboles (\slot" ou \burst"), de l'ordre de 666 �s dans le mode TDD

de l'UMTS, et qui correspondrait �a un d�eplacement du mobile de 2 cm �a 120km=h.La

mod�elisation de ces variations rapides, caract�eristiques de la propagation par trajets mul-

tiples, permet de compl�eter les pr�evisions d'att�enuation et d'�etudier les distorsions du signal

re�cu, �a l'aide de la notion de canal de propagation.

F Canal de propagation

Le signal re�cu est ainsi compos�e par une superposition de versions retard�ees et att�enu�ees

du signal �emis. Le canal de propagation peut donc être mod�elis�e par un �ltre lin�eaire, de

r�eponse impulsionnelle simplement form�e �a partir des caract�eristiques des di��erents trajets

de propagation.

Les di��erentes composantes fr�equentielles de la bande de transmission de largeur 5 MHz

ne seront pas a�ect�ees de la même fa�con par la propagation, selon les di��erentes recom-

binaisons des ondes �a une fr�equence donn�ee. On dit que le canal est s�electif en fr�equence:

cet e�et statique (�ltrage, e�et de m�emoire), du �a l'�etalement de la r�eponse impulsionnelle

du canal, peut causer de s�ev�eres d�egradations en g�en�erant de l'interf�erence sur les symboles

num�eriques porteurs d'information.

En raison du mouvement du mobile (ou d'objets environnants), chaque version retard�ee

du signal �emis subit une modulation parasite apport�ee par le canal et correspondant �a l'e�et

Doppler. Cet e�et dynamique (modulation) est dual du premier. Il induit une variation au

cours du temps du �ltrage occasionn�e par le canal de propagation. On d�esignera par \�ltre

�evolutif" un �ltre lin�eaire dont les param�etres varient au cours du temps.

Avant de d�ecrire la mod�elisation math�ematique du canal, introduisons physiquement les

notions de temps de coh�erence et de bande de coh�erence du canal. Ces notions seront d�e�nies

de mani�ere plus formelle ult�erieurement. Si on s'int�eresse �a une fr�equence quelconque de la

bande de transmission, on a d�ej�a �evoqu�e les 
uctuations importantes de puissance observ�ees

en fonction du temps. Les �evanouissements sont assez r�eguli�erement r�ep�et�es et d'autant

plus rapidement que la vitesse du mobile est grande. Le temps de coh�erence Tcoh donne la

constante de temps de ce ph�enom�ene. Il est donc li�e au temps que met le mobile pour se

d�eplacer de � dans la g�eom�etrie des ondes stationnaires.
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Par ailleurs, deux fr�equences tr�es voisines dans la bande de transmission subiront des

�evanouissements similaires en fonction du temps. Ce ne sera pas n�ecessairement le cas de

deux fr�equences plus espac�ees. La bande de coh�erence Bcoh indique l'intervalle de fr�equences �a

partir duquel les �evanouissements ne seront plus corr�el�es. Elle est directement li�ee �a l'inverse

de l'�etalement de la r�eponse impulsionnelle du canal. Ainsi, un canal dont la bande de

coh�erence Bcoh est bien sup�erieure �a la bande de transmission B0 ne sera pas s�electif en

fr�equence (plat dans la bande B0) et n'apportera pas d'interf�erence. Par contre, le signal

large-bande re�cu aura de tr�es fortes 
uctuations de puissance, provoquant une tr�es forte

d�egradation du TEB moyen par rapport �a la situation id�eale non 
uctuante.

1.3.2 R�eponse impulsionnelle du canal en bande de base

F Repr�esentation en bande de base

Soient s
HF

(t) et r
HF
(t) les signaux \Haute Fr�equence" �emis et re�cus. Ces signaux sont

des signaux r�eels �a bande �etroite B0 autour de la fr�equence porteuse f0. Ils peuvent donc

s'�ecrire �a partir de leurs enveloppes complexes s(t) et r(t) relatives �a f0 sous la forme:

s
HF
(t) = <fs(t):ej2�f0tg (1.1)

r
HF

(t) = <fr(t):ej2�f0tg (1.2)

Les parties r�eelle (voie en phase \I") et imaginaire (voie en quadrature \Q") de s(t) =

sI(t) + j sQ(t) correspondent aux signaux en bande de base qui ont modul�e en quadrature

la porteuse cos(2�f0t) �a l'�emission :

s
HF
(t) = sI(t)cos(2�f0t) + sQ(t)cos(2�f0t+

�

2
)

Les parties r�eelle et imaginaire de r(t) = rI(t) + j rQ(t) correspondent au signaux en

bande de base que l'on obtiendrait si on d�emodulait en quadrature (en ne conservant que les

parties basses fr�equences inf�erieures �a f0) le signal re�cu �a partir d'une porteuse �a la r�eception

�egale �a 2cos(2�f0t):

rI(t) = BFfr
HF
(t):2cos(2�f0t)g et rQ(t) = BFfr

HF
(t):2cos(2�f0t+

�

2
)g

soit

r(t) = BFfr
HF

(t):2e�j2�f0tg (1.3)
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Consid�erons d'abord le cas o�u il n'y a pas de mouvement entre l'�emetteur et le r�ecepteur.

Le signal re�cu s'exprime comme un �ltrage du signal �emis par la r�eponse impulsionnelle

r�eelle du canal de propagation physique h
HF

(�) et d'un bruit additif gaussien n
HF

(t) de dsp

bilat�erale N0=2 autour de f0. A�n de conserver l'hypoth�ese de signal bande �etroite pour le

signal re�cu et donc pour n
HF
(t), on peut supposer qu'un �ltrage pr�eliminaire de largeur B0

a �et�e op�er�e en tête du r�ecepteur pour obtenir r
HF
(t). Le signal re�cu en bande port�ee autour

de f0 s'�ecrit:

r
HF

(t) = (h
HF
� s

HF
)(t) + n

HF
(t) (1.4)

En utilisant les r�esultats g�en�eraux sur l'enveloppe complexe, le signal complexe (d�emodul�e)

en bande de base r(t) s'exprime directement par �ltrage du signal complexe (modulant) en

bande de base s(t) et d'un bruit complexe en bande de base n(t) = nI(t) + jnQ(t):

r(t) = (h � s)(t) + n(t) (1.5)

avec:

{ h(�): �ltre passe-bas �equivalent en bande de base du canal de propagation. La r�eponse

en fr�equence du �ltre en bande de base ĥ(f) = TFfh(�)g se d�eduit de celle du �ltre

en bande port�ee ĥ
HF

(f) = TFfh
HF
(�)g par une translation de �f0, en ne consid�erant

que la partie des fr�equences positives du �ltre (ĥ+
HF

(f) = ĥ
HF
(f) si f � 0; 0 sinon),

soit ĥ(f) = ĥ
+
HF

(f + f0). Dans le cas d'un �ltre h
HF
(�) �a bande �etroite autour de f0,

les r�eponses impulsionnelles sont li�ees par la relation: h(�) = BFfh
HF
(�):e�j2�f0�g.

Notons que la r�eponse impulsionnelle du �ltre �equivalent en bande de base est en

g�en�eral complexe, sauf si le �ltre physique ĥ
HF

(f + f0) a une sym�etrie hermitienne

autour de f0, c'est �a dire si ĥ
+
HF
(f0 + f) = ĥ

+
HF
(f0 � f).

{ n(t) = BFfn
HF
(t):2e�j2�f0tg est l'enveloppe complexe relative �a f0 du bruit r�eel phy-

sique. On montre [51] que la dsp bilat�erale du bruit complexe d�emodul�e n(t) est �egale

�a 2N0 et que les deux composantes en quadrature nI(t) et nQ(t) sont ind�ependantes,

gaussiennes, centr�ees, avec chacune pour dsp bilat�erale N0.

L'�equation (1.5) donne ainsi une repr�esentation �equivalente en bande de base de la

transmission en introduisant arti�ciellement une Ri de canal et un bruit complexes. Cette

repr�esentation permet d'int�egrer tous les ph�enom�enes li�es �a la bande port�ee sans avoir �a

manipuler les signaux HF.

Notons que l'enveloppe complexe r(t) ainsi d�e�nie ne correspond au signal en bande

de base observ�e r0(t) que si la porteuse utilis�ee pour la d�emodulation en quadrature est

rigoureusement la même en fr�equence et en phase que celle utilis�ee en �emission. Ceci n'est

jamais strictement le cas en pratique, même si la porteuse du d�emodulateur est asservie

(d�emodulation quasi-coh�erente). On observera alors:

r
0(t) = r(t):e+j�(t) (1.6)
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Chaîne réelle

cos(2πf0t)
+π/2

sHF(t)

x

+hHF

modulateur canal

nHF(t) 
(dsp N0/2 )

x

+
+π/2

x

x

2cos(2πf0t)

rI  (t)

rQ (t)

démodulateur cohérent

Modèle complexe équivalent en bande de base

+h

canal
complexe

sI (t)

sQ (t)

rHF(t)

s(t)
= sI (t) + j sQ (t)

n(t) (dsp 2N0 )
= nI (t) + j nQ (t)

r(t)
= rI (t) + j rQ (t)

Fig. 1.4 { Châ�ne r�eelle et mod�ele en bande de base

o�u �(t) = �TX(t)��RX (t) repr�esente les 
uctuations et d�erives de phase entre les oscillateurs

d'�emission (TX) et de r�eception (RX). Ces 
uctuations sont extrêmement lentes relativement

�a la largeur de bande et �a fortiori �a la fr�equence porteuse, soit 1
2�

d�(t)
dt

<< B0 << f0.

Elles seront g�en�eralement (sauf au chapitre 3 de la partie III) suppos�ees majoritairement

pr�ecompens�ees, mais rappellons qu'elles peuvent être inclues dans les 
uctuations du canal,

avec un mod�ele convolutif pour r0(t) qui reste semblable �a (1.5).

FMod�ele math�ematique du canal en bande de base

La description pr�ec�edente est g�en�erale. Explicitons maintenant la r�eponse impulsionnelle

du canal en bande de base dans le cas d'un canal �a trajets multiples. Le signal re�cu en bande

port�ee constitue une superposition de versions retard�ees et att�enu�ees du signal �emis, soit:

r
HF
(t) =

LtX
i=1

�isHF
(t� �i) + n

HF
(t) (1.7)

o�u:

Lt est le nombre de trajets,

�i est le temps de propagation associ�e au trajet num�ero \i", que l'on d�enommera souvent

plus simplement, retard du trajet \i",

�i est l'att�enuation de propagation associ�e au trajet num�ero \i", ou encore l'amplitude du

trajet \i"; c'est un nombre r�eel positif.
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On en d�eduit alors la forme de la r�eponse impulsionnelle du canal en bande port�ee, en

accord avec l'�equation g�en�erale de �ltrage (1.4):

h
HF

(�) =
LtX
i=1

�iÆ(� � �i) (1.8)

La r�eponse en bande de base h(�) peut alors être obtenue apr�es passage en fr�equence

f , translation de �f0 et retour en temps � (ou plutôt retard). On peut aussi la d�eduire en

injectant (1.1) dans (1.7), ce qui am�ene �a:

r
HF
(t) = <f[

LtX
i=1

�ie
�j2�f0�i

s(t� �i)] : e
j2�f0tg+ n

HF
(t) (1.9)

Compte tenu de l'unicit�e de l'enveloppe complexe r(t) de r
HF

(t) relative �a f0, on ob-

tient en accord avec l'�equation (1.5) l'�equivalent complexe en bande de base de la r�eponse

impulsionnelle du canal:

h(�) =
LtX
i=1

�ie
j�i
Æ(� � �i) (1.10)

o�u les coeÆcients �i = �ie
j�i sont d�enomm�es amplitudes complexes des trajets, avec un

module �i �egal �a l'att�enuation physique du trajet \i" et une phase �i traduisant le d�ephasage

de la porteuse dû au retard de propagation de ce trajet: �i = �2�f0�i.

Le canal de propagation �a trajets multiples sera ainsi caract�eris�e par les 3 param�etres

f�i; �i; �ig d'amplitude, de phase et de retard de chaque trajet.

Remarque: Il est important de noter qu'en radiocommunications, compte tenu du rapport tr�es

important entre la fr�equence porteuse f0 et la bande du signal transmisB0 (qui vaut 2GHz=5MHz =

400 dans notre cas pr�ecis), la d�etermination de la phase �i d'un trajet se fera ind�ependemment de

la connaissance du retard �i malgr�e la relation lin�eaire th�eorique qui les lie dans le mod�ele id�eal

qui vient d'être d�ecrit. En e�et, la pr�ecision d'estimation du retard d'un trajet isol�e, �a partir du

signal bruit�e re�cu, est directement li�ee �a la r�esolution temporelle 1=B0, avec pratiquement une

pr�ecision diÆcilement inf�erieure �a 1
10 :

1
B0

= 20ns. Or, une impr�ecision sur le retard aussi faible que

1=f0 = 0:5ns correspond �a une rotation de phase de 3600 !

Les phases et les retards des trajets seront ainsi consid�er�es comme ind�ependants �a cause de cette

dynamique tr�es importante pour la phase mais aussi de la notion de micro-trajets associ�es �a un

même retard �i, que nous aborderons dans la section 1.3.3.

Exemple du canal �a deux trajets:

On utilise souvent le cas d'�ecole d'un canal �a 2 trajets de param�etres simpli�cateurs f�1 =

1; �1 = 0; �1 = 0g et f�2 = �; �2 = ��; �2 = ��g. La r�eponse en fr�equence du canal en bande

de base est donn�ee par:

ĥ(f) = 1 + �:e
j��

:e
�j2�f��
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avec ainsi un module tel que

jĥ(f)j2 = (1 + �
2) + 2�:cos(��� 2�f��)

La fonction de transfert est p�eriodique de p�eriode 1=�� , avec des maxima obtenus pour

les fr�equences fmax = ��
2�
:
1
��

+ n

��
; 8n 2 Z et des minima pour fmin = fmax +

1
2��

. On

v�eri�e sur cet exemple que la s�electivit�e en fr�equence crô�t avec l'�etalement de la r�eponse

impulsionnelle du canal. Lorsque le canal est �a phase minimale [15], ce qui correspond �a

� � 1, cette s�electivit�e sera d'autant plus marqu�ee que � croit et devient proche de 1. Dans

le cas extrême o�u les deux trajets ont la même amplitude physique (� = 1), les minima de

la fonction de transfert deviennent des z�eros: jĥ(fmin)j = 0.

1.3.3 Mod�ele de variation des param�etres

Lorsque le mobile se d�eplace, le mod�ele du canal devient un �ltre �evolutif h(�; t) avec des

param�etres de canal qui varient au cours du temps f�i(t); �i(t); �i(t)g.

FMod�ele d�eterministe en d�efaut...

mv
iθ

trajet n° i

Fig. 1.5 { Trajets multiples dans l'environnement du mobile en mouvement

Les amplitudes complexes des coeÆcients du canal varient en fonction du temps d�es lors

qu'il y a du mouvement. Pour �evaluer l'�evolution de ces coeÆcients, le plus naturel consiste

�a d�ecrire le d�eplacement du mobile par un mouvement uniforme sur la dur�ee du \slot", en

rajoutant un param�etre d'angle d'arriv�ee �i (par rapport au vecteur vitesse de d�eplacement

du mobile) pour chaque trajet \i".
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Ce mod�ele d'�evolution d�eterministe n'est pratiquement pas utilis�e tel quel en radio-

mobile, car il ne re
�ete pas exactement les ph�enom�enes observ�es. Pour mieux repr�esenter

l'observation, il faudra compl�eter ce mod�ele ult�erieurement par une description al�eatoire.

N�eanmoins, le mod�ele d'�evolution d�eterministe permet d'appr�ehender les choses �a partir

des ph�enom�enes de base et de d�egager ainsi certaines limites.

Si on raisonne sur une dur�ee courte t� t0 (o�u l'on prend t0 = 0 par convention) inf�erieure ou

�egale �a la dur�ee du \slot", correspondant �a un d�eplacement du mobile tr�es court, inf�erieur �a

quelques cm, on peut d�eduire de la repr�esentation d�eterministe que:

{ les variations de l'att�enuation d'espace d'un trajet de propagation isol�e sont n�egligeables

en champ lointain, soit �i(t) ' �i; i = 1::: Lt.

{ le d�eplacement du mobile �etant faible par rapport �a la distance parcourue par l'onde

plane associ�ee �a chaque trajet, on peut approcher l'�evolution temporelle du retard du

trajet \i" par:

�i(t) = �i(0) +
vmcos(�i)

v0

t (1.11)

{ la phase de chaque trajet subit un d�ephasage lin�eaire en fonction du temps, ce qui se

traduit par une variation p�eriodique (sous forme de fr�equence pure) des coeÆcients

complexes du canal en bande de base �a une fr�equence �fi, di��erente d'un trajet �a

l'autre lorsque les angles d'arriv�ee sont di��erents:

�i(t) = �i(0)� 2��fit (1.12)

avec

�fi = fd:cos(�i) et fd =
vm

v0
:f0 (1.13)

La variation p�eriodique des coeÆcients �a une fr�equence �fi proportionnelle �a la vitesse

du mobile et �a la fr�equence porteuse traduit, en bande de base, l'e�et Doppler. Si on raisonne

au niveau du signal re�cu, on met en avant les d�ecalages de fr�equences porteuses apparentes

au niveau du r�ecepteur en combinant (1.9) et (1.12) dans la formule suivante:

r
HF
(t) =

LtX
i=1

<f[�ie
�j2�f0�i(0)

s(t� �i(t))] : e
j2�(f0+�fi)tg+ n

HF
(t) (1.14)

La fr�equence porteuse apparente (f 00)i de l'onde plane associ�ee au trajet \i" subit un

d�ecalage statique de fr�equence �fi observ�e au niveau du r�ecepteur:

(f 00)i = f0 +�fi

Le spectre observ�e en r�eception en r�eponse �a une fr�equence porteuse non modul�ee (soit

un signal s(t) constant en bande de base �a l'�emission) est appel�e spectre Doppler. On note

qu'en raison de la pr�esence de plusieurs trajets arrivant sous des angles di��erents, le spectre
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Doppler est constitu�e, dans ce mod�ele d�eterministe, de Lt raies discr�etes autour de f0. L'�ecart

maximal, positif ou n�egatif, par rapport �a f0 est donn�e par fd. La fr�equence maximale (res-

pectivement minimale) possible correspond �a une onde plane arrivant de mani�ere colin�eaire

et de sens contraire (respectivement de sens identique) au d�eplacement du mobile.

Ordres de grandeur limites �a retenir

pour le mode TDD de l'UMTS...

{ retards �xes sur la dur�ee du \slot": �a l'�echelle d'un \slot" de communication

sur lequel est r�ealis�ee l'estimation de canal, les param�etres de retards des trajets �i

pourront toujours être consid�er�es comme �xes par rapport �a la r�esolution temporelle

de 1=B0 = 200ns, en raison d'une vitesse de d�eplacement du mobile vm tr�es faible par

rapport �a la c�el�erit�e de l'onde radio-�electrique v0 = 3:108m=s. En e�et, la variation

maximale de retard sur la dur�ee Tslot sera de l'ordre de vm

v0
:Tslot = 0:075ns pour une

vitesse du mobile de 120km=h. De même sur un \slot", on peut consid�erer que le

nombre de trajets reste �xe, les ph�enom�enes d'apparition et de disparition des trajets

�etant li�es aux e�ets de masque se produisant tr�es lentement, au cours d'un grand

nombre de slots.

{ variations de phase sur un \slot" en environnement \v�ehicules": compte tenu

de la fr�equence porteuse �elev�ee, un d�eplacement in�me pourra entrainer des variations

non n�egligeables de phase. L'estimation de canal est r�ealis�ee �a partir d'une s�equence

d'apprentissage situ�ee au milieu du \slot". La variation maximale de la phase d'un

trajet de propagation �a consid�erer pour le traitement du \slot" �equivaut �a une dur�ee

de Tslot=2. A partir de (1.13) et (1.12), on d�eduit les ordres de grandeur suivants:

- pour vm = 3km=h: l'�ecart doppler maximal est fd = 5; 5Hz, la variation de phase

maximale sur une dur�ee Tslot=2 est ��max = 0:70

- pour vm = 120km=h: l'�ecart doppler maximal est fd = 222Hz, la variation de phase

maximale sur une dur�ee Tslot=2 est ��max = 270

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

de phase de 250 entraine une d�egradation de l'ordre de 5 dB pour un TEB de 10�5.

Suite aux deux remarques pr�ec�edentes: pour des vitesses de 3km=h correspondant aux

environnements d'int�erieur ou pi�etons, les param�etres du canal pourront être consid�er�es

comme �xes pour le traitement d'un \slot" de donn�ees.

Pour un environnement \vehicule" �a vitesse �elev�ee, les retards des trajets pourront être

consid�er�es comme �xes, mais pas les amplitudes complexes. Le mod�ele dynamique de la Ri

du canal en bande de base devient ainsi:

h(�; t) =
LtX
i=1

�i(t)Æ(� � �i) (1.15)

h(�; t) repr�esente la r�eponse du canal au temps t d'une impulsion �emise au temps t� � .
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FMod�ele al�eatoire de Rayleigh

La mod�elisation al�eatoire la plus classique d'un canal de propagation soumis au \fa-

ding" est de consid�erer que sa r�eponse impulsionnelle h(�; t) est stationnaire au sens large

(WSS: wide sense stationary) et que les di�useurs sont non corr�el�es (US: uncorellated scat-

terers). On aboutit ainsi au mod�ele WSSUS qui a �et�e introduit par P.A. Bello en 1963 dans

l'article [8]. L'exp�erience montre qu'il caract�erise bien les variations �a court terme pour des

d�eplacements jusqu'�a quelques dizaines de longueur d'onde.

Pour une r�eponse impulsionnelle WSSUS la plus g�en�erale possible, les param�etres sta-

tistiques du canal sont enti�erement caract�eris�es par une des 4 fonctions d'autocorrelations

�a 2 param�etres, introduites par P.A. Bello. Ces fonctions sont li�ees 2 �a 2 par des relations

de TF. La \fonction de di�usion" est la plus utilis�ee, d�elivrant un pro�l de puissance dans

le plan retard-Doppler. La \fonction d'autocorr�elation temps-fr�equence" du canal (\Spaced-

time spaced-frequency correlation function"), not�ee R
ĥ
(�f;�t), permet de formaliser les

notions de temps de coh�erence Tcoh et de bande de coh�erence Bcoh introduites en d�ebut du

chapitre. Cette fonction ne d�epend pas des dates (t1; t2) et des fr�equences (f1; f2) en absolu

mais seulement de leurs �ecarts �t = t2 � t1 et �f = f2 � f1 en raison respectivement des

hypoth�eses WSS et US. Sa d�e�nition physique est donn�ee �a partir de la r�eponse en fr�equence

du canal variant au cours du temps ĥ(f; t) = TF(�)fh(�; t)g par:

R
ĥ
(�f;�t) = E[ĥ(f; t)ĥ�(f ��f; t��t)] (1.16)

On a alors:

{ Temps de coh�erence: Tcoh = supportfR
ĥ
(0;�t)g,

Tcoh mesure la s�eparation temporelle minimale pour laquelle les r�eponses du canal �a

l'�emission d'une fr�equence pure f1 sont d�ecorr�el�es.

{ Bande de coh�erence: Bcoh = supportfR
ĥ
(�f; 0)g,

Bcoh mesure la s�eparation fr�equentielle minimale pour laquelle les r�eponses du canal �a

l'�emission de deux fr�equences pures f1 et f2 sont d�ecorr�el�es.

En exploitant les relations de TF, on v�eri�e que Tcoh et Bcoh sont de l'ordre respectivement

de l'inverse de l'�elargissement Doppler, et de l'inverse de l'�etalement temporel du canal. [76]

sert de r�ef�erence universelle pour rappeler la description d�etaill�ee du canal WSSUS g�en�eral.

Nous nous contenterons ici d'une description sp�eci�que au cas qui nous int�eresse, c'est �a

dire �a une r�eponse impulsionnelle �a trajets multiples telle qu'elle a �et�e introduite en (1.10)

puis en (1.15) dans sa version variable au cours du temps. Le lien (imm�ediat) entre descrip-

tion g�en�erale et cas sp�eci�que \trajets multiples" est fait dans [64].

Dans le cadre d'une r�eponse impulsionnelle �a trajets discrets, chaque coeÆcient �i(t) est

caract�eris�e par une loi de distribution d'amplitude f�ig et de phases f�ig, ainsi que d'une

fonction d'autocorr�elation R�i
(�t) ou d'un spectre Doppler S�i(�).
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Lois de distribution des amplitudes complexes

Pour obtenir la loi des coeÆcients �i(t) associ�ee au trajet \i", on introduit la notion de

groupe (\cluster") de micro-trajets associ�e �a un même retard �i.

En e�et, la zone de r�eception du terminal mobile comprend souvent des di�useurs proches

transformant un trajet donn�e en un groupe de micro-trajets ayant des di��erences de marches

faibles et donc quasiment un même retard �i; une di��erence de marche de quelques cm

correspond �a une di��erence de retard de l'ordre d'un milli�eme de la r�esolution temporelle,

mais �a une di��erence de phase quelconque. Par ailleurs, les di��erents groupes de micro-

trajets correspondent �a divers r�e
ecteurs lointains, avec des di��erences de marche de plus

de 60 m�etres pour des trajets r�esolus (di��erences de retards sup�erieures ou �egales �a 200 ns).

Ainsi le coeÆcient de chaque trajet \i" correspond �a la superposition de tous les coeÆcients

des micro-trajets du groupe \i":

�i(t) = �i(t):e
j�i(t) =

X
n

�i;n:e
j�i;n(t) (1.17)

o�u �i;n et �i;n(t) sont respectivement le module et la phase du n-�eme micro-trajet consti-

tutif de �i(t).

Lorsqu'un trajet \i" correspond �a une multitude de micro-trajets incoh�erents, la densit�e

de probabilit�e du coeÆcient correspondant �i(t) = �i(t):e
j�i(t) est gaussienne complexe, en

cons�equence du th�eor�eme de la limite centrale. On peut en d�eduire [76] que :

{ les parties r�eelles et imaginaires de �i(t) sont des variables gaussiennes non corr�el�ees

de variance �2
�i
,

{ le module (enveloppe) �i(t) des coeÆcients suit alors une loi de rayleigh, donn�ee par:

p(�) =
�

�
2
�

exp(�
�
2

2�2
�

) pour � � 0; 0 sinon (1.18)

o�u 2�2
�i

est le gain en puissance associ�e au trajet \i".

{ la phase �i(t) des coeÆcients est uniform�ement distribu�ee entre 0 et 2�.

Le mod�ele de Rayleigh correspond �a Lt trajets incoh�erents (ou di�us) et ainsi �a la si-

tuation pessimiste o�u il n'y a pas de trajet direct (Line Of Sight). C'est la situation la plus

courante dans les milieux urbains. On v�eri�e facilement qu'avec un tel mod�ele de canal,

l'enveloppe (le module de l'enveloppe complexe) du signal re�cu en r�eponse �a une porteuse

non modul�ee (transmission d'une fr�equence pure) suit �egalement une loi de Rayleigh.

Dans un milieu rural, la liaison directe est souvent disponible, accompagn�ee d'un petit

nombre de trajets r�e
�echis. Notons que dans le cas o�u il y aurait une composante coh�erente

ne subissant pas d'�evanouissement (pr�esence du trajet direct ou d'une r�e
ection non di�use)

qui se superposerait aux composantes di�uses, l'enveloppe du signal re�cu en r�eponse �a une
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mv

trajet n° i

Région de diffusion

Fig. 1.6 { Groupe de micro-trajets dans la zone de di�usion autour du mobile, g�en�er�e �a

partir d'un trajet de propagation

porteuse non modul�ee suivrait une loi de Rice [76] au lieu d'une loi de Rayleigh. Autrement

dit, les parties r�elles et imaginaires du signal re�cu en bande de base auraient une distribution

gaussienne autour d'une valeur moyenne.

Spectre Doppler de chaque trajet

Le caract�ere dynamique est mesur�e par la fonction d'autocorr�elation temporelle de chaque

trajet:

R�i
(�t) = Ef�i(t)�

�

i
(t��t)g (1.19)

Les coeÆcients sont non corr�el�es entre eux. On associe un spectre Doppler �a chaque trajet

qui peut se d�eduire par transform�ee de Fourier de la fonction d'autocorrelation:

S�i
(�) = TF(�t)fR�i

(�t)g (1.20)

Le spectre Doppler correspond au spectre observ�e (en bande de base) associ�e au trajet \i"

en r�eponse �a une fr�equence pure. D'apr�es la discussion men�ee avec le mod�ele d�eterministe, on

sait que le spectre Doppler a une largeur maximale (mono-lat�erale) donn�ee par la fr�equence

Doppler fd =
vm

v0
:f0 et que sa forme d�epend de la distribution spatiale des obstacles et de

la vitesse du mobile. Clarke [20] et Jakes [48] ont initialement propos�e une description bien

ad�equate pour les signaux �emis �a tr�es faible largeur de bande, correspondant �a des di��erences

de retards toujours faibles par rapport �a la r�esolution temporelle. La prise en compte de la

largeur de bande des signaux a alors �et�e faite en associant un mod�ele de Clarke �a chaque

trajet. Nous en r�esumons ci-dessous la d�emarche.

Raisonnons pour le trajet \i" et une antenne de r�eception omnidirectionnelle. La phase

�i;n(t) d�epend de l'angle d'arriv�ee �i;n de l'onde plane associ�ee au micro-tajet \n" en vertu
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de l'e�et Doppler. Similairement �a l'�equation (1.12), on a:

�i;n(t+�t) = �i;n(t)� 2�fdcos(�i;n)�t (1.21)

L'expression g�en�erale de la fonction d'autocorr�elation de chaque trajet est ainsi:

R�i
(�t) = E[

X
n

�i;nexp(j�i;n(t)):
X
m

�i;mexp(�j(�i;m(t) + 2�fdcos(�i;m)�t)] (1.22)

L'ind�ependance statistique entre les modules �i;n, les phases �i;n(t) et les angles �i;n

permet d'�ecrire:

R�i
(�t) =

X
n

X
m

E[�i;n�
�

i;m
]:E[expfj(�i;n(t)� �i;m(t))g]:E[expf�j2�fdcos(�i;m)�tg]

(1.23)

Le deuxi�eme terme E[:] est nul except�e lorsque n = m. De plus, pour un nombre im-

portant (N ! 1) de micro-trajets di�us, la puissance incidente provenant d'un secteur

angulaire [�; � + d�] approche une distribution continue, d'o�u l'on d�eduit:

R�i
(�t) =

�
2
�i

N

NX
n=1

E[expf�j2�fdcos(�i;n)�tg]

= �
2
�i
:

Z +�

��

p(�)expf�j2�fdcos(�)�tgd� (1.24)

Dans le cas d'un environnement isotrope, les micro-trajets peuvent provenir de

toutes les directions avec une �equi-probabilit�e: l'angle � a une distribution uniforme sur

[0; 2�], avec p(�) = 1
2�
. Il s'en suit [20] que:

R�i
(�t) = �

2
�i
:J0(2�fd�t) (1.25)

o�u J0(:) est la fonction de Bessel de premi�ere esp�ece d'ordre 0.

Le spectre Doppler exprim�e en bande de base vaut alors:

S�i
(�) =

8<
:

�
2
�i

�fd

q
1�( �

fd

)2
pour j�j � fd;

0 pour j�j > fd

(1.26)

Ce spectre Doppler est appel�e spectre en U en raison de sa forme donn�ee en �gure 1.7.

On le nomme aussi spectre Doppler \classique". Ainsi, le canal apporte une modulation

al�eatoire \parasite" en amplitude et en phase. La transmission d'une fr�equence pure f0 au

travers d'un canal soumis au \fading" de Rayleigh (mono-trajet ou multi-trajets) avec un

environnement isotrope autour du mobile correspondra en r�eception �a un �elargissement en
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ν
0 +fd-fd

Sαi
(ν)

Fig. 1.7 { Spectre Doppler en U (en bande de base) associ�e �a un \trajet"

fr�equence de +=� fd sous forme d'une dsp donn�ee par (1.26).

Remarques:

{ L'obtention analytique de ce spectre en U avait �et�e initialement [20] obtenue en sup-

posant les micro-trajets (d'un même \cluster") de même module �i;n = cte 8n, comme

la prolongation la plus naturelle du mod�ele d�eterministe.

{ Le spectre en U peut être obtenu directement sans passer par la fonction d'auto-

corr�elation, en raisonnant physiquement par extrapolation du mod�ele d�eterministe.

Chaque micro-trajet d'angle �i;n am�ene une contribution �a la fr�equence � = fdcos(�i;n).

Avec une distribution spatiale uniforme et continue (�a la limite), on retrouve logique-

ment pour le spectre la forme de la densit�e de probabilit�e en amplitude d'un cosinus �a

support limit�e par +=� fd.

Plus formellement, de � = fdcos(�), on d�eduit:

d� = �
d�

fd

q
1� ( �

fd
)2

La portion de puissance re�cue sur l'intervalle angulaire [�; � + d�] est donn�ee par

�
2
�i
:p(�)d� en supposant une antenne de r�eception �a gain uniforme dans toutes les di-

rections �.

Etant donn�e que les angles � et �� donnent un d�ecalage Doppler identique, la puis-

sance re�cue dans l'intervalle de fr�equence [�; � + d�] est donn�ee par:

S�i
(�)jd�j = �

2
�i
:(p(�) + p(��))jd�j

On retrouve bien alors le spectre en U de l'�equation (1.26) dans le cas d'une distribution

angulaire isotrope o�u p(�) = 1
2�
.
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Cas particulier canal \Indoor"

Dans le cas particulier du canal \Indoor" (int�erieur bureau) o�u le Doppler est davantage

du au mouvement de l'environnement (d�eplacement de personnes) qu'�a celui du r�ecepteur

mobile, on consid�ere g�en�eralement non pas un spectre Doppler en U mais un spectre plat

entre �fd et +fd avec fd correspondant �a une vitesse de l'ordre de 3km=h.

1.3.4 Ordres de grandeur et mod�eles propos�es par l'ETSI

L'ETSI (European Telecommunications Standards Institute) a propos�e des ordres de

grandeur pour les param�etres des mod�eles al�eatoires de canaux dans di��erents environne-

ments terrestres [30]: environnement \Indoor oÆce" (�a l'int�erieur, dans les bureaux), envi-

ronnement \Outdoor to Indoor and Pedestrian" (passage �a l'ext�erieur des bâtiments, pi�eton),

environnement \Vehicular" (en v�ehicule, avec une grande antenne).

Pour chacun de ces trois environnements, on d�e�nit des r�eponses impulsionnelles com-

pos�ees de 6 trajets de puissance pr�edominante. Pour ces di��erents environnements, on donne

les retards moyens pour les situations fr�equentes (95 % des cas) de faible �etalement (cat�egorie

A) et d'�etalement m�edian (cat�egorie B). A chacun des trajets, on associe une puissance

moyenne (relative au plus fort trajet et exprim�ee en dB), une loi de distribution de type

Rayleigh pour les modules, et uniforme entre 0 et 2� pour les phases. Les param�etres des

di��erents environnements sont r�esum�es dans les tables qui vont suivre.

L'�etalement temporel est tr�es faible en \Indoor A", l�eg�erement sup�erieur �a la r�esolution tem-

porelle, correspondant �a peu pr�es au temps chip, Tc; Au contraire, l'�etalement temporel est

important en \Vehicular B", autour de 5 Ts, ce qui pr�esente deux situations tr�es di��erentes

en terme de s�electivit�e en fr�equence et de besoin d'�egalisation.

Rappelons que, conform�ement �a la discussion sur les ordres de grandeur limites, pour

les environnements \Indoor" et \Pedestrian", le canal pourra être consid�er�e comme �xe (et

ainsi d�eterministe) sur la dur�ee (r�ealisation) d'un \slot".

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

A �i 0 ns 50 ns 110 ns 170 ns 290 ns 310 ns

(�2
�i
)dB 0 dB �3 dB �10 dB �18 dB �26 dB �32 dB

B �i 0 ns 100 ns 200 ns 300 ns 500 ns 700 ns

(�2
�i
)dB 0 dB �3:6 dB �7:2 dB �10:8 dB �18:0 dB �25:2 dB

Tab. 1.1 { Param�etres du canal \Indoor"

Chaque trajet est a�ect�e d'un spectre Doppler \Plat" en \Indoor", avec un �etalement

Doppler fd � 6Hz correspondant �a une vitesse vm � 3km=h.
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Pedestrian trajet 1 trajet 2 trajet 3 trajet 4 trajet 5 trajet 6

A �i 0 ns 110 ns 190 ns 410 ns

(�2
�i
)dB 0 dB �9:7 dB �19:2 dB �22:8 dB

B �i 0 ns 200 ns 800 ns 1200 ns 2300 ns 3700 ns

(�2
�i
)dB 0 dB �0:9 dB �4:9 dB �8:0 dB �7:8 dB �23:9 dB

Tab. 1.2 { Param�etres du canal \Pedestrian"

Chaque trajet est a�ect�e d'un spectre Doppler \Classique en U" en \Pedestrian", avec un

�etalement Doppler fd � 6Hz correspondant �a une vitesse vm � 3km=h.

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

A �i 0 ns 310 ns 710 ns 1090 ns 1730 ns 2510 ns

(�2
�i
)dB 0 dB �1 dB �9 dB �10 dB �15 dB �20 dB

B �i 0 ns 300 ns 8:9 �s 12:9 �s 17:10 �s 20 �s

(�2
�i
)dB �2:5 dB 0 dB �12:8 dB �10:0 dB �25:2 dB �16:0 dB

Tab. 1.3 { Param�etres du canal \Vehicular"

Chaque trajet est a�ect�e d'un spectre Doppler \Classique en U" en \Vehicular", avec un

�etalement Doppler fd � 220Hz correspondant �a une vitesse vm � 120km=h.

1.3.5 Dimension spatiale consid�er�ee en r�eception

F Limites du contexte spatial envisag�e dans la th�ese

Ce qui n'est pas envisag�e (traitements sur la Station de Base)...

On imagine �a plus long terme que les syst�emes cellulaires futurs utiliseront des \antennes

intelligentes" sur la station de base a�n de diriger le rayonnement �emis uniquement vers la

zone o�u se touve le mobile. Ainsi, la capacit�e des syst�emes cellulaires actuels sera am�elior�ee

de mani�ere spectaculaire avec:

- une grande �economie de puissance �emise sur la station de base par rapport �a une �emission

omnidirectionnelle (ou sectoris�ee). Qui plus est, cela permettra de diminuer consid�erablement

la pollution radio-�electrique �a laquelle nous sommes soumis et qui �nalement n'est utile que

dans la zone tr�es r�eduite o�u se trouve le mobile.

- une limitation consid�erable de l'interf�erence d'acc�es multiple, pouvant être r�eduite �a z�ero

dans le cas favorable o�u les mobiles de la cellule sont bien r�epartis spatialement.

Ceci constitue le concept de SDMA (Spatial Division Multiple Acces) o�u seul l'espace

suÆrait �a s�eparer les messages des di��erents utilisateurs. Le principe d'un tel syst�eme est
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�nalement assez simple mais n�ecessite, en permanence, une localisation du mobile op�er�ee par

la station de base. Former un faisceau dans une direction privil�egi�ee (adaptative en temps

r�eel de mani�ere �electronique) ne pose par contre pas de diÆcult�e du moment que l'antenne

de la station de base est constitu�ee d'un r�eseau de capteurs [101], [38]. De tels syst�emes

d'�emission (avec l'infrastructure ad�equate) sont envisageables techniquement �a plus long

terme et sont tr�es �etudi�es. Dans le cas pr�ecis de notre travail command�e par la division DIH-

OCF de France-T�el�ecom R&D, nous nous sommes focalis�es sur les algorithmes de r�eception

sur le terminal mobile pour une �emission classique \non-intelligente" (omnidirectionnelle ou

sectoris�ee) telle qu'elle est pratiqu�ee �a ce jour.

Ce qui est envisag�e (Traitements sur le mobile)...

L'antenne de r�eception multi-capteur sur le mobile est une mani�ere de procurer au termi-

nal plusieurs signaux di��erents portant la même information num�erique. Les di��erentes co-

pies pouvant provenir d'�el�ements ayant ou non la même nature (dipoles ou patch, di��erentes

polarisations...), avec un espacement plus ou moins grand mais de toute mani�ere inf�erieur

ou �egal �a �. Ceci nous am�ene �a d�e�nir la notion de canal multi-capteur et �a introduire des

hypoth�eses de travail sur la relation entre les signaux des di��erents capteurs. Ces hypoth�eses

sont n�ecessairement li�ees aux aspects �electromagn�etiques des �el�ements rayonnants (couplage,

polarisations, technologie ...), qui font l'objet d'une �etude d�emarr�ee r�ecemment dans le la-

boratoire de France-T�el�ecom R&D. Nous nous contenterons ici de donner quelques �el�ements

physiques li�es �a la propagation a�n d'�eclairer les caract�eristiques du canal multi-capteur.

FMod�ele de canal pour une r�eception multi-capteur

Dans le cas d'une r�eception sur le terminal mobile utilisant L capteurs, un canal, d�e�ni

par sa r�eponse impulsionnelle �a Lt trajets est associ�e �a chaque capteur l = 1:::L:

h
(l)(�; t) =

LtX
i=1

�i(t)
(l)
Æ(� � �i) (1.27)

Récepteur
Multi-capteur

Récepteur
Multi-capteurEmetteurEmetteur

h(1)(τ, t)h(1)(τ, t)

h(2)(τ, t)h(2)(τ, t)

h(L)(τ, t)h(L)(τ, t)

+

+

+

n(1)(t)

n(2)(t)

n(L)(t)

Fig. 1.8 { Di��erents canaux de propagation pour une r�eception multi-capteur sur le mobile

Comme vu pr�ec�edemment, un capteur donn�e re�coit les composantes associ�ees �a chacun

des Lt trajets de propagation. Au micro-trajet \n" du groupe \i" est associ�ee une onde plane
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arrivant sur le r�eseau de capteurs avec une même direction d'arriv�ee �i;n. En consid�erant

toujours les ordres de grandeur, similairement au raisonnement e�ectu�e au paragraphe 1.3.3,

les retards peuvent être consid�er�es comme identiques d'un capteur �a l'autre (une di��erence de

marche de � pour un micro-trajet correspond �a une di��erence de retard de 2:10�3
:
1
B0
). Par

contre, les amplitudes complexes �
(l)
i

d'un trajet seront di��erentes d'un capteur �a l'autre

l = 1:::L. En raison du grand nombre de micro-trajets de di�usion associ�es �a un retard,

ces amplitudes ne pourront pas être d�eduites par simple d�ephasage d'un capteur �a l'autre,

comme c'est le cas quand on fait du traitement d'antenne par formation de voie �a partir de

trajets coh�erents. Les di��erentes �etudes [88] [25] s'accordent naturellement �a conclure que la

corr�elation de l'enveloppe des coeÆcients sur les di��erents capteurs diminue d�es lors que le

secteur angulaire �� dans lequel arrivent les signaux augmente.

Cas d'un environnement isotrope

On consid�ere la plupart du temps un environnement isotrope (�� = 360o) pour le termi-

nal mobile, particuli�erement dans les secteurs urbains tr�es denses. Dans ce cas, la corr�elation

spatiale (d'un capteur �a l'autre) des amplitudes complexes des trajets peut facilement être

obtenue de mani�ere similaire au calcul de la fonction d'autocorr�elation temporelle (1.25). Il

suÆt pour cela d'exprimer l'�ecart temporel �t en fonction de l'�ecart spatial �d qui corres-

pondrait �a un d�eplacement du mobile durant �t, soit �t = �d
vm
. La fonction d'autocorr�elation

spatiale est alors:

R�i
(�d) = �

2
�i
:J0(2�

�d

�

) (1.28)

On s'int�eresse en fait davantage �a la fonction d'auto-corr�elation de l'enveloppe j�ij = �i

des coeÆcients. Rappelons que les 
uctuations de phase d'un trajet pourront dans les cas

favorables être compens�es par le proc�ed�e de synchronisation, mais les 
uctuations d'ampli-

tude entrâ�neront automatiquement des d�egradations de TEB au travers de la 
uctuation du

rapport Eb

N0
. Toujours dans l'hypoth�ese o�u la puissance rayonn�ee est uniform�ement distribu�ee

en angle, W.C. Jakes [48] montre que:

R�i
(�d) =

�

8
�
2
�i
:J

2
0 (2�

�d

�

) (1.29)

Cette fonction est trac�ee en �gure 1.9. On conclut que pour un secteur angulaire iso-

trope, la corr�elation de l'enveloppe des amplitudes complexes des trajets est tr�es faible pour

un espacement entre capteurs de quelques cm. Elle est de l'ordre de 0.225, 0.09 et 0.05 res-

pectivement pour un espacement de �=4, �=2 et �.

Il est clair que le canal r�eel en lien descendant multi-capteur est probablement plus

complexe que ce mod�ele �a trajets quasiment \non-corr�el�es", et fait l'objet d'�etudes de mesures

/ mod�elisations. N�eanmoins, on peut s'attendre �a obtenir une bonne diversit�e sur les signaux

re�cus, avec des fonctions de transfert tr�es di��erentes d'un capteur �a l'autre.
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F A propos des traitements spatiaux sur le mobile

Lorsque la r�eception est r�ealis�ee sur plusieurs capteurs, on �evoque et on met parfois en

concurrence les traitements de type \diversit�e" et ceux de type \formation de voie". Il est

clair que nous utiliserons au maximum la diversit�e spatiale (procur�ee malgr�e des espacements

inter-capteurs faibles) pour lutter contre le \fading" mais que les traitements num�eriques de

r�eception doivent aussi permettre de limiter la d�egradation due �a l'interf�erence.

La formation de voie en traitement d'antenne permet de s�electionner en r�eception un sec-

teur angulaire privil�egi�e (�ltrage spatial) en recombinant le jeu de signaux issus des capteurs

apr�es une correction de phase [38], [101]. Ce type de traitement pourra être un cas particulier

simple (sp�eci�que �a certains canaux) des traitements g�en�eraux que l'on envisagera dans la

deuxi�eme partie. Nous y reviendrons �a la section 2.1.5 de la partie II mais pr�ecisons d'ores

et d�ej�a que la structure de r�eception et le calcul des coeÆcients (lorsque la structure est

bas�ee sur des �ltres) ne seront pas command�es par des crit�eres spatiaux (vis�ee d'une direc-

tion) mais par des crit�eres de qualit�e du message num�erique (choix du jeu de coeÆcients qui

donne la meilleure qualit�e, sans se pr�eoccuper de l'incidence spatiale).

On peut aussi rajouter qu'un crit�ere 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 �emis du même lieu par la station de base

suppos�ee omnidirectionnelle. Un crit�ere purement spatial n'op�ererait aucune s�eparation

sur les messages des divers utilisateurs (IAM).

{ de toute mani�ere, la s�electivit�e angulaire serait mauvaise avec un faible nombre de

capteurs sur le mobile. Pour un r�eseau lin�eaire uniforme avec des �el�ements espac�es de

�=2, l'ouverture �a 3 dB du lobe principal [6] est de 62o et de 26o respectivement avec

L = 2 ou 3 capteurs et pour une vis�ee dans le plan orthogonal au r�eseau (plus petite

ouverture). Même si ces \limites" peuvent être en partie repouss�ees avec les m�etodes

Haute R�esolution [62], [41].

{ et surtout la formation de voie et plus g�en�eralement le traitement d'antenne ne se prête

pas aux cas de trajets non-coh�erents (trop grand nombre de micro-trajets).
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1.4 Etalement de spectre et CDMA

1.4.1 Principe de l'�etalement de spectre par s�equence directe

F Synoptique simpli��e en bande de base (1 seul utilisateur)

x

bruit,
brouilleurs,
interférents

)(tarect
k

Ts

f

Ts
1

source

Étalement

Générateur de
séquence

pseudo-aléatoire

+ x
ƒ
Ts mTs

)(  tcrect
kper

Désétalement

)( terect
k Intégration

f

bruit blanc

brouilleur

f

bruit blanc

brouilleur
f

source après étalement après désétalement intégration

( )*

dk[m]

Fig. 1.10 { Principe sch�ematique de l'�etalement de spectre CDMA

F Repr�esentation multiplicative conventionnelle

On s'int�eresse uniquement dans un premier temps �a l'utilisateur num�ero \k". Le mes-

sage num�erique est constitu�e de symboles complexes ak[m] (d�ependant de la modulation

num�erique) qui sont �emis �a la rapidit�e de modulation Ds = 1=Ts, encore appel�ee rythme

symbole. Dans le cas d'une modulation BPSK (Binary shift Keying) la porteuse n'est mo-

dul�ee que par la voie en phase (I) et les symboles sont issus de l'alphabet binaire f�A; +Ag.

Le \signal num�erique" (signal analogique porteur de l'information num�erique) en bande de

base, mis en forme avec des cr�enaux constants sur la dur�ee d'un symbole, s'�ecrit:

a
rect

k
(t) = Ts:

X
m

a[m]:rect(Ts)(t�mTs) (1.30)

o�u

rect(Ts)(�) = 1=Ts si 0 � � � Ts; 0 sinon
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La pr�esentation traditionnelle de l'�etalement de spectre par s�equence directe consiste en

la multiplication du signal num�erique porteur d'information arect
k

(t) par une s�equence pseudo-

al�eatoire construite �a partir d'entit�es binaires (ou complexes binaires) fck[q]g appel�ees \chips"

transitant �a un rythme Q fois plus rapide que le d�ebit symbole. Le signal r�esultant a ainsi

des variations Q fois plus rapides que le signal d'information, occasionnant un spectre Q fois

plus large. Le facteur Q est appel�e facteur d'�etalement ou encore gain de traitement.

Les s�equences pseudo-al�eatoires utilis�ees sont g�en�eralement p�eriodiques de p�eriode Ts et

nous nous limiterons �a ce cas dans la suite; L'utilisation d'un code �a dur�ee limit�ee au temps

symbole et r�ep�et�ee ind�e�niment facilite la g�en�eration (ou m�emorisation) de la s�equence et

sa synchronisation sur le signal re�cu du côt�e r�ecepteur. Pour 1 utilisateur k donn�e, on a

seulement ainsi un jeu de Q chips binaires (binaires complexes) fck[q]; q=0:::Q�1g appel�e code

d'�etalement. Le code p�eriodis�e et mis en forme constitue ainsi la s�equence pseudo-al�eatoire

p�eriodique:

c
rect

per k
(t) =

X
n

Q�1X
q=0

ck[q]:rect(Tc)(t� nTs� qT c) (1.31)

=
+1X
q=�1

cper k[q]:rect(Tc)(t� qT c)

o�u fcper k[q]g est la suite discr�ete (au temps chip) in�nie obtenue en p�eriodisant les Q chips

du code fck[q]g.

Le signal �etal�e s'�ecrit alors:

e
rect

k
(t) = a

rect

k
(t)� c

rect

per k
(t)

= Ts:

X
m

Q�1X
q=0

ak[m]ck[q]:rect(Tc)(t�mTs� qT c) (1.32)

En raisonnant avec la bande port�ee, on peut d�ecrire de mani�ere �equivalente l'op�eration

comme une modulation classique BPSK d'une \porteuse pseudo-al�eatoire" [89]. En l'ab-

sence de modulation des symboles �a l'�emission (ak[m] �x�e �a +A par exemple), on observe

e�ectivement en bande port�ee une porteuse modul�ee par la s�equence pseudo-al�eatoire. Cette

modulation large-bande \ne pose aucun probl�eme" (bien au contraire ...) dans la mesure

o�u elle est connue du r�ecepteur, ce qui fait toute la di��erence avec la modulation parasite

apport�ee par le canal par exemple ...

La s�equence pseudo-al�eatoire modul�ee par les symboles �a l'�emission doit être connue du

r�ecepteur a�n qu'il puisse proc�eder �a la restitution des symboles par corr�elations successives

(d�es�etalement et int�egration sur la dur�ee symbole) du signal re�cu r(t) avec cette même

s�equence:

dk[m] =

Z (m+1)Ts

mTs

r(t)� c
rect

per k

�
(t) dt
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Cette pr�esentation de l'�etalement de spectre constitue la repr�esentation traditionnelle par

multiplication telle qu'elle a �et�e introduite initialement. Bien que tr�es explicite pour certains

aspects, elle ne facilite pas la manipulation math�ematique d�es lors que l'on va introduire

par exemple le �ltrage du canal. Le formalisme convolutif plus r�ecent sera introduit �a la

sous-section 1.4.2.

F D�e�nitions des fonctions de corr�elation des codes

Les performances (en d�etection et en synchronisation) d'un r�ecepteur CDMA op�erant

simplement par corr�elation avec le code d�esir�e sont conditionn�ees par les propri�et�es d'auto-

corr�elation et d'inter-corr�elation des codes.

Pour le choix d'un code ou d'un jeu de codes, la litt�erature s'int�eresse g�en�eralement aux

fonctions d'inter-corr�elation 
per
i;k [�q]

des codes \i" et \k" p�eriodis�es:




per

i;k [�q]
=

1

Q

:

+Q�1X
q=0

c
�

per k[q]
:cper i[q+�q] (1.33)

Notre travail ne consistant pas �a choisir des codes, nous serons davantage amen�es �a

manipuler les fonctions d'inter-corr�elations 
code
ik [�q] des codes non-p�eriodis�es, que nous nom-

merons simplement fonctions d'inter-corr�elation des codes. Elles peuvent être classiquement

d�e�nies par la convolution discr�ete entre les �el�ements du code \i" et le transform�e hermitien

(cH
k[q] = c

�

k[�q]) des �el�ements du code \k":



code

ik [�q] =
1

Q

:(ci � c
H

k
)[�q] (1.34)

Le code �etant constitu�e de Q �el�ements non-nuls, avec ck[q] = 0 si q < 0 ou q > Q � 1,

le support de 
code
ik [�q] s'�etend sur 2Q � 1 chips, de �Q + 1 �a +Q � 1. La fonction d'inter-

corr�elation entre les codes \i" et \k" prend ainsi les formes suivantes:



code

ik [�q] =
1

Q

:

+Q�1X
q=�q

ci[q]:c
�

k[q��q] (1.35)

=
1

Q

:

Q��q�1X
q=0

c
�

k[q]:ci[q+�q] (1.36)

La fonction 

code

ik [�q] est appel�ee aussi fonction de corr�elation �a dur�ee �nie [69]. On la

quali�e parfois de corr�elation partielle car elle correspond �a une part (sur 2) de la corr�elation

p�eriodis�ee 
per
i;k [�q]

. La fonction d'inter-corr�elation p�eriodis�ee peut en e�et s'exprimer (sur

une p�eriode, pour �q = 0::: Q� 1) par:




per

i;k [�q]
=

1

Q

:

Q��q�1X
q=0

c
�

k[q]:ci[q+�q]

| {z }

code
ik[�q]

+
1

Q

:

Q�1X
q=Q��q

c
�

k[q]:ci[q+�q�Q]

| {z }

code
ik[�q�Q]

(1.37)
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Le support de 
per
i;k [�q]

est in�ni avec une p�eriodicit�e de dur�ee Ts, soit Q chips. La fonction

de corr�elation �a dur�ee �nie et la fonction de corr�elation p�eriodique ne coincident que pour

le retard nul: 
code
ik [0] = 


per

i;k [0]
= 1.

symboles
associés au 
Code « i »

Code « k »*

symbole ai [m] symbole ai [m+1]

support de 
corrélation

mTs (m+1)Ts

Q

∆q∆q

Fig. 1.11 { Intervention des fonctions de corr�elation paires ou impaires

La superposition d'une composante d�ephas�ee de �qT c (trajet secondaire ou d�ecalage de

synchronisation entre deux utilisateurs) par rapport �a la composante principale associ�ee au

code \k", induit de l'interf�erence pour l'estimation du symbole ak[m], d�ependante de la mo-

dulation de base. Lorsque 0 � �q < Q et que l'on s'int�eresse �a la composante perturbatrice

provenant des symboles associ�es au code \i", celle ci s'exprime par:

dki[m] = ai[m]:

code

ik[�q] + ai[m+1]:

code

ik[�q�Q] (1.38)

Pour une modulation BPSK, l'interf�erence s'exprime �a partir des fonctions de corr�elation

paires et impaires [12]. Pour une modulation QPSK, l'interf�erence s'exprime �a partir des

fonctions de corr�elation paires et impaires, sur les voies en phase I et en quadrature Q. Pour

�q = 0::: Q� 1, on a:




(paire I)
i;k [�q]

= 

code

ik [�q] + 

code

ik [�q�Q] (1.39)




(impaire I)
i;k [�q]

= 

code

ik [�q] � 

code

ik [�q�Q] (1.40)




(paire Q)
i;k [�q]

= 

code

ik [�q] + (j):
code
ik [�q�Q] (1.41)




(impaire Q)
i;k [�q]

= 

code

ik [�q] � (j):
code
ik [�q�Q] (1.42)

o�u (j) repr�esente le nombre complexe imaginaire pur tel que (j)2 = �1.

En QPSK, ces fonctions interviennent lorsque la voie interf�erente exp�erimente durant la

dur�ee symbole (o�u s'e�ectue la corr�elation synchronis�ee d�elivrant l'estimation d'un symbole)

une �evolution entre deux symboles respectivement sans changement, avec une opposition de

phase, avec une quadrature positive, avec une quadrature n�egative.
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F Vertus de l'�etalement de spectre (sous un canal statique)

Nous �evoquons sommairement ici les propri�et�es �a l'aide des op�erations \�etalement",

\d�es�etalement", \int�egration", illustr�ee dans le domaine spectral sur la �gure 1.10. La ro-

bustesse de l'�etalement de spectre sera exprim�ee plus formellement dans la partie II.

{ discr�etion : la dsp du signal num�erique est �etal�ee dans une bande Q fois sup�erieure �a

celle de la modulation de base. Lorsque le facteur d'�etalement est important, le rapport

signal �a bruit d'entr�ee SNRin mesur�e dans la bande du chip (ou apr�es 1/2Nyquist de

r�eception) peut être tr�es faible (et même n�egatif en dB) tout en assurant une bonne

d�etection des symboles apr�es d�es�etalement et int�egration, avec un rapport signal �a bruit

SNRout confortable en sortie de traitement. On v�eri�e en e�et avec un canal id�eal et

un seul utilisateur que le gain de traitement correspond au facteur d'�etalement, Q:

SNRout = Q� SNRin = (
2Eb

N0
) (1.43)

Ainsi la dsp du signal utile peut être inf�erieure �a (\noy�ee dans") celle du bruit ther-

mique en entr�ee du r�ecepteur, ce qui assure la discr�etion de la transmission, n�eanmoins

robuste (facteur Eb

N0
confortable). La formule (1.43) se d�eduit en exprimant simplement

le comportement des op�erations d�es�etalement-int�egration vis �a vis du signal utile et du

bruit large-bande:

- comportement vis �a vis du signal utile: la puissance de l'utile est restitu�ee apr�es

d�es�etalement:
�
a
rect

k
(t)� c

rect

per k
(t)
�
� c

rect

per k

�(t) = a
rect

k
(t)

et int�egration: 1
Q

P
Q�1
q=0 (arect

k
(mTs+ qT c)) = ak[m]

- comportement vis �a vis du bruit additif large-bande: la puissance du bruit complexe en

bande de base mesur�ee dans la bande du chip (2N0:
1
Tc
) est approximativement divis�ee

par Q apr�es traitement. En e�et la non-corr�elation entre bruit et code entraine que

le bruit reste large-bande apr�es d�es�etalement: ndes(t) = n(t)� c
rect

per k

�
(t)

et l'int�egration sur une dur�ee Q:Tc: 1
Q

P
Q�1
q=0 (ndes(mTs+ qT c))

provoque un �ltrage passe-bas de bande �equivalente de bruit 1=(QTc).

On v�eri�e alors que: SNRin =
A2

2N0:
1
Tc

= 1
Q
:(2Eb
N0

) et que SNRout =
A2

2N0:
1
Ts

= (2Eb
N0

)

avec Eb = 1
4
A

2
Tb en QPSK (Cf annexe I.1 avec une forme d'onde normalis�ee).

{ robustesse aux trajets multiples : la portion de signal (�:erect
k

(t��q:T c)) apport�ee

par un trajet multiple de retard �q:T c par rapport au trajet principal se retrouvera,

apr�es corr�elation, att�enu�ee d'un facteur donn�e par la fonction d'auto-corr�elation paire

(ak[m]:�:

(paire I)
k;k [�q]

) ou impaire, et correspondant �a la voie I ou Q en QPSK. Ce

facteur changera d'un symbole �a l'autre en fonction des con�gurations de transition

des symboles, en accord avec la �gure 1.11 ou l'�equation (1.38). On voit ainsi que les

fonctions d'autocorr�elation paires et impaires devront être les plus faibles possibles en

dehors du retard nul a�n de limiter l'IES.
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{ robustesse aux signaux des autres utilisateurs : en faisant le même raisonnement

que pr�ec�edemment, la portion de signal (�:erect
i

(t � �q:T c)) apport�ee par un autre

utilisateur de code \i" avec une transition de symboles d�ecal�ee de �q:T c par rapport �a

l'utilisateur consid�er�e se retouvera att�enu�ee apr�es corr�elation avec le code \k" par un

facteur donn�e par la fonction d'inter-corr�elation paire (ak[m]:�:

(paire I)
i;k [�q]

) ou impaire

et correspondant �a la voie I ou Q en QPSK. On voit ainsi que les fonctions d'inter-

corr�elation paires et impaires devront être les plus faibles possible �a tous les retards

a�n de limiter l'IAM.

{ robustesse aux brouilleurs bande-�etroite : l'op�eration de d�es�etalement �etale la

puissance du brouilleur bande-�etroite dans une bande de largeur 1=Tc centr�ee autour

de la fr�equence initiale du brouilleur: i(t)� c
rect

per k

�(t)

Ainsi, l'int�egration dans une bande 1=(QTc) divisera au moins par Q la puissance du

brouilleur par �ltrage passe-bas.

Synth�ese des propri�et�es d�esir�ees pour les codes et perspectives: a�n que l'op�eration

�el�ementaire de corr�elation avec le code d�esir�e soit optimale en r�eception, les codes devraient

avoir id�ealement:

- des fonctions d'inter-corr�elation (prenant en compte tous les �etats de la modulation et

transitions possible: fonctions paires, impaires ...) nulles, quelque-soit le retard �q,

- des fonctions d'auto-corr�elation paires, impaires (...) ayant la forme d'un dirac �a temps

discret sur une p�eriode symbole.

On peut facilement v�eri�er alg�ebriquement que la r�ealisation compl�ete de ces condi-

tions est impossible. Pour s�electionner ou construire des codes [12], on va devoir op�erer �a

des compromis pour assurer des valeurs d'intercorr�elations suÆsamment faibles, ou nulle

seulement pour certains retards... Des s�equences de code seront alors plus ad�equates pour

des probl�emes de synchronisation, d'autres pour des probl�emes d'estimation des symboles

connaissant la position des pics. Mais dans tous les cas, l'interf�erence en sortie du corr�elateur

ne se r�evelera acceptable que lorsque le nombre de codes actifs K est faible par rapport au

facteur d'�etalement Q, ce qui est tr�es limitatif en terme d'eÆcacit�e spectrale du syst�eme.

Les premi�eres s�equences utilis�ees ont �et�e les s�equences binaires �a longueur maximale [69]

qui pr�esentent une corr�elation p�eriodique �egale, sur une p�eriode symbole, �a �1=Q en dehors

du retard nul, et �a 1 au retard nul (Cf �gure 1.12). Elles sont simplement g�en�er�ees �a partir

d'un registre �a d�ecalage reboucl�e sur lui même (repr�esentant un polynome primitif), de taille

m pour une s�equence de 2m�1 chips. Le nombre de chips �a 1 est le même, �a un chip pr�es, que

le nombre de chips �a -1. Ces s�equences sont tr�es ad�equates en contexte mono-utilisateur...

Elles sont aussi souvent combin�ees pour construire quelques \paires pr�ef�er�ees", malheu-

reusement en nombre tr�es r�eduit... A titre d'exemple, le nombre de paires pr�ef�er�ees est

seulement de 2 pour un facteur d'�etalement de 511, avec une interf�erence maximale sur

l'inter-corr�elation de 0.221, et de 0.064 sur l'auto-corr�elation [19].
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Fig. 1.12 { Auto-corr�elation p�eriodique d'une s�equence �a longueur maximale

Le concept de codes orthogonaux et de r�ecepteur �a simple corr�elateur a �et�e beaucoup mis

en avant dans les d�ebuts de l'�etalement de spectre et du CDMA. Cependant, on voit qu'avec

de tels r�ecepteurs, les syst�emes ont une tr�es mauvaise eÆcacit�e spectrale. C'est pourquoi les

strat�egies de r�eception envisag�ees pour le mode TDD de l'UMTS et �etudi�ees dans les parties

II et III de ce document seront un peu plus complexes. A�n de guider la conception, il est

n�eanmoins important de garder �a l'esprit l'id�ee de base de corr�elation avec les codes, sur

laquelle a �et�e construit le CDMA.

1.4.2 Repr�esentation convolutive du CDMA

F Equivalence des repr�esentations �a l'�emission

x

)(tarect
k

Ts
Étalement

)(  tcrect
kper

)( terect
k

* he’(τ)

filtre de 
mise en forme

)( te k

)(tak

Ts
* he(τ)

filtre de 
mise en forme

)( te k

)(τkc*

code 
non périodisé

code périodisé

)( teimp
k

 pour utilisateur k et capteur (l)

forme d’onde globale

��������� ���������� ��
                                                                                

)(0 τkg

Fig. 1.13 { Equivalence des repr�esentations multiplicative et convolutive du CDMA
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L'�etalement de spectre par s�equence directe peut être formul�e �a l'aide d'une convolution

avec le code non-p�eriodis�e �a dur�ee �nie ck(�) plutôt que par une multiplication avec le code

p�eriodis�e et mis en forme crect
per k

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

possibilit�e de repr�esenter toute la châ�ne par une cascade de �ltres lin�eaires excit�ee par un

train impulsif de symboles ak(t), comme on le fait traditionnellement en communications

num�eriques non-CDMA. Ainsi, le code peut être int�egr�e dans la forme d'onde globale de

mise en forme des symboles et les principes g�en�eraux des communications �a modulations

num�eriques lin�eaires pourront s'appliquer. Le canal de propagation n'apportera qu'un �ltrage

suppl�ementaire au train de symboles �emis. La �gure 1.13 repr�esente la correspondance. Nous

avons alors besoin d'utiliser les formes impulsives suivantes:

- pour le train de symboles sans mise en forme:

ak(t) = Ts:

X
m

ak[m]:Æ(t�mTs) (1.44)

- pour le code de dur�ee �nie Ts, dont on d�e�nit la r�eponse impulsionnelle par:

ck(�) =

Q�1X
q=0

ck[q]:Æ(� � qT c) (1.45)

Le passage des �el�ements \chips" �a un signal continu se fait par une fonction de mise en

forme �el�ementaire de r�eponse impulsionnelle he(�) v�eri�ant le premier crit�ere de Nyquist

(Cf [9], [32], [76]) au temps chip, c'est �a dire �a l'abscence d'interf�erence inter-chip g�en�er�ee

par le �ltrage (hH
e
� he)(�). La fonction de mise en forme globale est donc le r�esultat de la

convolution continue entre le code et la mise en forme �el�ementaire g0
k
(�) = (he � ck)(�). La

seule di��erence formelle avec une transmission num�erique classique est que la fonction de

mise en forme est ici �a support fr�equentiel tr�es large-bande compar�ee �a la bande symbole 1
Ts
.

Le r�esultat de l'�etalement de spectre formul�e de mani�ere convolutive aboutit �a:

ek(t) = (he � ck � ak)(t)

= Ts:

X
m

Q�1X
q=0

ak[m]ck[q]:he(t�mTs� qT c)

= Ts:

X
m

ak[m]:g
0
k
(t�mTs) (1.46)

Le r�esultat formul�e �a l'�equation (1.32) n'�etait qu'un cas particulier obtenu pour une mise

en forme rectangulaire de dur�ee Tc pour he(�). Dans un contexte multi-utilisateur en lien

descendant, le multiplex �emis comprenant les signaux de tous les utilisateurs s'�ecrit:

s(t) = Ts:

KX
k=1

X
m

ak[m]:g
0
k
(t�mTs) (1.47)

Cette �equation exprime de mani�ere g�en�erale l'acc�es multiple bas�e, id�ealement, sur des

formes d'ondes fg0
k
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-fr�equence disponible (Ts� Q

Ts
)
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au lieu d'être localis�ee en temps (avec une largeur temporelle r�eduite �a Ts

K
en TDMA) ou en

fr�equence (avec une longueur fr�equentielle r�eduite �a 1
Ts

en FDMA).

F R�ecepteur �el�ementaire par �ltre adapt�e au code d�esir�e

Le synoptique simpli��e du r�ecepteur �el�ementaire CDMA (partie droite de la �gure 1.10)

comprend les fonctions \d�es�etalement" (multiplication par le code conjugu�e synchronis�e sur

le signal re�cu) et \int�egration" sur une dur�ee symbole (constitution de la variable de d�ecision

pour la d�etection de chaque symbole). Ce sch�ema supposait une synchronisation pr�ealable

du code (compensation du retard de propagation et r�ecup�eration de rythme) et de phase

(r�ecup�eration de porteuse) relative au trajet principal.

Une autre mani�ere int�eressante de repr�esenter le r�ecepteur �el�ementaire est maintenant

bas�ee sur les op�erations de convolution: le r�ecepteur �el�ementaire consiste alors �a op�erer en

r�eception un �ltrage adapt�e cH
k
au code d�esir�e ck (apr�es �ltre adapt�e h

H

e
�a la fonction de mise

en forme au temps chip he qui limite le traitement �a la bande passante du signal transmis)

et �a �echantillonner la sortie de mani�ere synchrone au temps symbole dk(t).

dk(t) = (cH
k
� h

H

e
� r)(t) (1.48)

dk[m] = dk(t)jt=mTs (1.49)

)(tak

Ts

* he
H(τ)

filtre de 
réception

)(τH
kc*r(t)

dk[m]

Ts

ak[m]

filtre adapté au code
re(t)

échantillonnage
synchrone

symboles émis

avant f. adapté

après f. adapté

Après échantillonage
synchrone Ts

dk(t)

A2.Ts

A2 .Ts / Q

A2 .Ts / Q2

A2.Ts

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

r (t)

dk(t)

Ts
1

dk[m]

Fig. 1.14 { R�ecepteur �el�ementaire par �ltre adapt�e au code d�esir�e
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La variable de d�ecision dk[m] obtenue au temps symbole est identique �a celle obtenue

par \d�es�etalement-int�egration"; elle correspond au r�esultat de la corr�elation avec le code

d�esir�e ck, recal�e par rapport au trajet de propagation pr�edominant (1 corr�elation/ Ts). Par

contre, le signal dk(t) obtenu avant �echantillonnage en sortie du �ltre adapt�e est un signal

large-bande correspondant au r�esultat de la corr�elation �a tous les retards interm�ediaires de

la dur�ee symbole. Pour un canal mono-trajet et un code ayant de bonnes propri�et�es d'auto-

corr�elation, dk(t) pr�esentera des pics de corr�elation r�eguli�erement espac�es du temps symbole.

La largeur de la base du pic d�ependra de la fonction de mise en forme et de sa largeur de

bande. Pour l'UMTS, la bande passante (5MHz) est de l'ordre de 1:22=Tc et la largeur de

la base du pic sera alors approximativement 2Tc.

Un trajet secondaire apportera un nouveau pic de corr�elation dans une dur�ee symbole. On

note alors que 2 trajets de propagation correspondant �a une di��erence de retard inf�erieure au

temps chip verront leurs composantes interf�erer (dans un même \cluster"): on parle de trajets

non r�esolus. Dans ce cas, il sera diÆcile d'identi�er pr�ecis�ement toutes les caract�eristiques

(amplitude, phase et retard) des deux trajets, mais cela n'est pas forc�ement g�enant (le \mal"

est d�ej�a fait) puisqu'au niveau du signal re�cu, les 2 composantes sont d�ej�a regroup�ees (par la

limitation de bande de l'impulsion de mise en forme �a l'�emission) en une seule composante

associ�ee �a un trajet �equivalent incoh�erent.

Notes:

{ le signal obtenu en sortie du �ltre adapt�e peut être utilis�e pour les proc�edures d'acquisition

de synchronisation et d'estimation de canal, en rep�erant les amplitudes complexes des pics

pr�epond�erants. Mais l�a encore, en pr�esence d'autres utilisateurs, les propri�et�es non id�eales de

corr�elation des codes d�egraderont les estimations...

{ pour la poursuite de synchronisation rythme, on se contente g�en�eralement de calculer seule-

ment 3 points de corr�elation au rythme symbole au lieu de la sortie compl�ete du �ltre adapt�e:

un point central pour l'estimation du symbole, un point l�eg�erement en avance (d'une fraction

de temps chip Tc) et un autre l�eg�erement en retard. Une boucle early-late [37], [106] utilise

alors la di��erence des deux points sym�etriques pour former un signal d'erreur qui pilote l'as-

servissement du retard.

N�eanmoins, compte-tenu du fonctionnement par \burst" tr�es courts dans le mode TDD de

l'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-�xes sur le \slot". Ils seront estim�es

une fois pour toute sur le \slot" (ou moyenn�es sur plusieurs slots) �a partir de la s�equence

d'apprentisage, lors de la proc�edure d'acquisition ou d'estimation de canal.
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1.4.3 Comparaison avec les syst�emes TDMA et FDMA

La comparaison des syst�emes TDMA, FDMA et CDMA en termes de capacit�e et de

facilit�e 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 �el�ements.

Pour une seule cellule

{ pour un canal mono-trajet BBAG, les performances en TEB en fonction du rapport

fEb=N0g d'un syst�eme CDMA avec un nombre d'utilisateurs maximal �egal au fac-

teur d'�etalement (K = Q) sont les mêmes que celles obtenues avec un multiplexage

TDMA ou FDMA. Ceci est vrai �a condition d'utiliser des codes orthogonaux (au sens

alg�ebrique), c'est �a dire pr�esentant une inter-corr�elation entre deux codes nulle au re-

tard nul, comme c'est le cas avec les codes de Walsh-Hadamard utilis�es pour le mode

TDD de l'UMTS. Les performances correspondent alors �a celles de la modulation

�el�ementaire de base (Cf Chapitre 2 partie II), QPSK pour le mode TDD de l'UMTS.

{ en cas de canal multi-trajets, les formes d'ondes des di��erents utilisateurs ne seront plus

orthogonales en CDMA et en TDMA, g�en�erant alors de l'IAM. Le syst�eme FDMA ne

sou�rira quant �a lui pratiquement pas de l'IAM, �etant donn�e que les d�ecalages Doppler

occasionn�es par le canal sont extrêmement faibles (par rapport �a la bande du signal

transmis). Par contre, le syst�eme FDMA �el�ementaire (une seule bande est allou�ee �a un

utilisateur) ne b�en�e�ciera pas de l'�elargissement de spectre pour limiter l'IES. Ainsi,

lorsque le nombre de communications dans la cellule est faible par rapport �a la capa-

cit�e globale, le syst�eme CDMA sera beaucoup plus robuste �a un canal s�electif qu'un

syst�eme FDMA. Ce ne sera plus forc�ement le cas en pr�esence d'un tr�es grand nombre

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

On peut faire un parall�ele avec la gestion du tra�c sur une autoroute tr�es large: le

syst�eme FDMA obligerait chaque voiture �a conserver sa voie, même si cette voie est

abim�ee par endroit et si les voies voisines sont inoccup�ees. En CDMA, une voiture peut

naviguer dans les di��erentes voies, ce qui rend le syst�eme plus robuste aux d�eformations

ponctuelles de chauss�ee lorsque le d�ebit routier est faible. En cas de d�ebit important,

ce syst�eme entraine des risques de collisions et �nalement le nombre global d'accidents

ne diminue pas forc�ement ...

{ nous avons d�ej�a �evoqu�e une meilleure robustesse du CDMA aux brouilleurs,

{ en�n, rappelons que le gros inconv�enient du TDMA est la lourdeur du synchronisme

tr�es �n �a �etablir (par l'infrastructure cellulaire) entre les di��erents mobiles, alors que

la notion de synchronisme est beaucoup moins exigeante en CDMA.



CHAPITRE I.1. SYST�EME RADIO-MOBILE, CDMA, UMTS 42

Pour le syst�eme cellulaire complet

{ c'est dans le contexte multi-cellulaire que le CDMA trouve tout son int�erêt. On cite [37]

g�en�eralement une am�elioration de capacit�e d'un facteur 5 �a 8 par rapport aux syst�emes

classiques, avec pour principale raison la r�eutilisation de toutes les fr�equences dans les

cellules voisines contrairement au syst�eme FDMA. Comme nous le verrons, les jeux de

codes utilis�es seront di��erents d'une cellule �a l'autre. Ainsi, pour un mobile positionn�e

entre deux cellules, l'interf�erence intercellulaire (apr�es �ltrage adapt�e au code) sera

toujours plus faible que celle obtenue dans un syst�eme FDMA qui travaillerait avec les

mêmes fr�equences dans les cellules voisines.

{ \soft handover": le passage du mobile d'une cellule �a l'autre pourra être g�er�e sans

interruption simplement par changement de code (entre 2 slots) utilis�e par le r�ecepteur.

Ceci est moins contraignant qu'une recon�guration des synth�etiseurs de fr�equences de

la partie RF du r�ecepteur, comme dans un syt�eme FDMA.

{ \near far e�ect": l'inconv�enient majeur que l'on attribue au CDMA est le fait qu'en

sortie du �ltre adapt�e au code d�esir�e, le r�esidu d'interf�erence (du �a une intercorr�elation

non nulle lorsque le canal est �a trajets multiples) peut devenir pr�edominant si la puis-

sance de cet interf�erent �a l'entr�ee du r�ecepteur est tr�es sup�erieure �a celle de l'utilisateur

consid�er�e: il y a donc risque d'aveuglement, par exemple, si l'�emetteur d'un interf�erent

est beaucoup plus proche que celui de l'utile. Notons que cette situation ne se pro-

duira pas en lien descendant (situation qui nous int�eresse) du moment que la station

de base a�ecte la même puissance d'�emission �a chaque code. Pour le lien montant,

une solution consiste �a op�erer un contrôle de puissance de l'�emission des di��erents

mobiles, pilot�e par la station de base, a�n que la puissance re�cue associ�ee �a chaque

code soit identique au niveau de la station de base. Notons �egalement que ce probl�eme

de \near-far e�ect" en CDMA n'est pas irr�eversible et concerne surtout l'utilisation

du r�ecepteur �el�ementaire. Les syt�emes de d�etection conjointe ou d'annulation d'in-

terf�erence ne sou�rent th�eoriquement pas de ce probl�eme.
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1.5 Mode TDD de l'UMTS en voie descendante

1.5.1 Introduction

Il ne s'agit pas de d�ecrire exhaustivement le mode TDD de l'UMTS (Cf norme 3GPP [2])

mais seulement les caract�eristiques essentielles dont nous aurons besoin. Nous conclurons en

pr�ecisant �a quelle tâche nous allons nous d�evouer, et les choix op�er�es.

L'UMTS se pr�esentera sous deux modes, le mode FDD (Frequency Division Duplex) qui

devrait être op�erationnel d'ici un an ou deux, et le mode TDD (Time Division Duplex) en-

visag�e �a plus longue �ech�eance. Le mode TDD int�egre une composante de division temporelle

(d�ecoupage en slots) de sorte que les liaisons montantes et descendantes s'e�ectuent alter-

nativement sur la même fr�equence porteuse. Il devrait être utilis�e pour une gamme vari�ee

de d�ebits utiles et particuli�erement pour les services asym�etriques n�ecessitant un important

d�ebit dans le sens descendant et un petit d�ebit dans le sens montant, comme pour les services

Internet. Les d�ebits utiles maximum vis�es sont: 384 kbit/s pour une transmission sym�etrique

duplex et 2 Mbit/s pour une transmission essentiellement descentante.

Les bandes de fr�equence allou�ees sont r�eparties sur 35 MHz, de 1920 �a 1940 MHz et de

2010 �a 2025 MHz. Cela permettra de d�eployer plusieurs syst�emes d'acc�es multiple CDMA

de largeur �el�ementaire B0 = 5 MHz. Ainsi, l'ensemble du syst�eme TDD-UMTS exploite �a

la fois les composantes CDMA, TDMA (gestion �emission / r�eception) et FDMA (extension

�a d'autres bandes). N�eanmoins, compte-tenu du dimensionnement du syst�eme, on pourra

consid�erer seulement la composante CDMA �a l'�echelle d'un \slot" de communication, grâce

�a une isolation temporelle par temps de garde de 25 �s entre 2 slots (vis �a vis de l'�etalement

temporel du canal) et une isolation de la bande utile par �ltrage en tête du r�ecepteur.

1.5.2 Sp�eci�cation de la couche physique

FModulation de base et Codes d'�etalement

La modulation de base (avant �etalement) est la modulation QPSK (Quadrature Phase

Shift Keying). Ainsi, 2 bits d'information sont regroup�es (\dibit") pour former (\mapping")

un symbole complexe QPSK �a 4 �etats possibles de phase:

ak[m] = A:expfj�
mod

k[m]g; avec �
mod

k[m] 2 f
�

4
+ n

�

2
;n entier tel que 0 � n � 3g

Les symboles QPSK sont �etal�es avec un facteur d'�etalement de longueur Q = 16 chips.

Le d�ebit chip �nal (sur chacune des voies en phase et en quadrature) est Dc = 3:84Mchip=s,

correspondant �a un temps chip Tc = 1=Dc = 260 ns. Ainsi, le d�ebit symbole et le temps

symbole sont donn�es par: Ds = Dc=Q = 240 ksym=s et Ts = QTc = 4:16 �s.

Le �ltre de mise en forme est un �ltre 1/2 Nyquist classique en racine de cosinus sur�elev�e

(RRC) [9] relatif au temps chip, avec un facteur de retomb�e (\roll-o�") roff=0.22, ce qui

am�ene �a une largeur de bande de B0 = (1 + roff):
1
Tc

= 5 MHz.
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Pour une cellule donn�ee, les K codes d'�etalement fck[q]; q = 0:::Q� 1; k = 1:::Kg sont �a

valeurs complexes proportionnelles �a f1; j;�1;�jg, alg�ebriquement ind�ependants et de plus

alg�ebriquement orthogonaux. En terme de fonction de corr�elation, cela signi�e que deux

codes \k" et \j" ont une intercorr�elation nulle au retard nul:



code

kj [0]
= 


per

k;j [0]
= Ækj (1.50)

Ces jeux de codes sont construits �a partir d'un jeu de \codes de canal" fchk[q]; q =

0:::Q�1g orthogonaux et d'un \code d'embrouillage" fcs[q]; q = 0:::Q�1g. Le code de canal

est bas�e sur les s�equences binaires de Walsh-Hadamard. Ainsi, un code de canal particulier

sera �a valeurs binaires r�eelles (proportionelles �a f�1;+1g), choisi dans une famille de 16

s�equences orthogonales de Walsh-Hadamard. Le code d'embrouillage, sp�eci�que �a chaque

cellule, est constitu�e de 16 valeurs binaires r�eelles.

Les valeurs complexes du code �nal sont obtenues en imposant \une rotation de �=2 d'un

chip �a l'autre" apr�es multiplication des codes \de canal" et d'embrouillage:

ck[q] = chk[q]:cs[q]:(j)
q+1

; q = 0:::Q� 1

Ainsi, avec un tel code complexe, �a la fois les parties r�eelles <(ak[m]) et imaginaires

=(ak[m]) des symboles �a transmettre b�en�e�cieront de la diversit�e de modulation en phase

(voie I) et en Quadrature (voie Q) de la porteuse. De plus, durant la transmission d'un

symbole, la constellation observ�ee au temps chip du signal relatif �a un code ne pr�esente pas

de transition par z�ero, ce qui assure de faibles variations d'enveloppe. Ce n'est �evidemment

pas le cas lorsqu'on consid�ere le signal r�esultant de tous les codes qui est �emis par la station

de base et qui comporte un grand nombre d'�etats possibles.

Les codes de Walsh-Hadamard [22] sont r�epertori�es dans le tableau suivant:

ch0 = [+1 + 1 + 1 + 1 + 1 + 1 + 1 + 1 + 1 + 1 + 1 + 1 + 1 + 1 + 1 + 1]T

ch1 = [+1 + 1 + 1 + 1 + 1 + 1 + 1 + 1� 1� 1� 1� 1� 1� 1� 1� 1]T

ch2 = [+1 + 1 + 1 + 1� 1� 1� 1� 1� 1� 1� 1� 1 + 1 + 1 + 1 + 1]T

ch3 = [+1 + 1 + 1 + 1� 1� 1� 1� 1 + 1 + 1 + 1 + 1� 1� 1� 1� 1]T

ch4 = [+1 + 1� 1� 1� 1� 1 + 1 + 1 + 1 + 1� 1� 1� 1� 1 + 1 + 1]T

ch5 = [+1 + 1� 1� 1� 1� 1 + 1 + 1� 1� 1 + 1 + 1 + 1 + 1� 1� 1]T

ch6 = [+1 + 1� 1� 1 + 1 + 1� 1� 1� 1� 1 + 1 + 1� 1� 1 + 1 + 1]T

ch7 = [+1 + 1� 1� 1 + 1 + 1� 1� 1 + 1 + 1� 1� 1 + 1 + 1� 1� 1]T

ch8 = [+1� 1� 1 + 1 + 1� 1� 1 + 1 + 1� 1� 1 + 1 + 1� 1� 1 + 1]T

ch9 = [+1� 1� 1 + 1 + 1� 1� 1 + 1� 1 + 1 + 1� 1� 1 + 1 + 1� 1]T

ch10 = [+1� 1� 1 + 1� 1 + 1 + 1� 1� 1 + 1 + 1� 1 + 1� 1� 1 + 1]T

ch11 = [+1� 1� 1 + 1� 1 + 1 + 1� 1 + 1� 1� 1 + 1� 1 + 1 + 1� 1]T

ch12 = [+1� 1 + 1� 1� 1 + 1� 1 + 1 + 1� 1 + 1� 1� 1 + 1� 1 + 1]T

ch13 = [+1� 1 + 1� 1� 1 + 1� 1 + 1� 1 + 1� 1 + 1 + 1� 1 + 1� 1]T

ch14 = [+1� 1 + 1� 1 + 1� 1 + 1� 1� 1 + 1� 1 + 1� 1 + 1� 1 + 1]T

ch15 = [+1� 1 + 1� 1 + 1� 1 + 1� 1 + 1� 1 + 1� 1 + 1� 1 + 1� 1]T
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On note que les codes de Walsh-Hadamard seuls (sans s�equences d'embrouillage) ont de

tr�es mauvaises propri�et�es d'auto-corr�elation. Les versions cycliques des codes repr�esentent des

fonctions binaires p�eriodiques dont la \fr�equence" de base crô�t avec l'entier \n" intervenant

dans les indices \2n� 1" et \2n". Ils ne r�ealisent pas un bon �etalement de spectre, avec une

dsp du signal transmis r�epartie de mani�ere non-uniforme: le premier code (num�ero\0") ne

r�ealise aucun �etalement et les autres codes ont leur dsp concentr�ee autour des \fr�equences"

des codes et de leurs harmoniques. De tels codes ne sont pas tr�es ad�equats pour la tâche

de synchronisation ou pour limiter l'IES en sortie du �ltre adapt�e. De même les fonctions

d'inter-corr�elations au retard non nul peuvent être tr�es mauvaises puisque les codes d'indices

2n (pour 0 < n < 8) ne sont que les versions d�ecal�ees cycliques des codes d'indice 2n� 1.

Par contre, ces codes de Walsh-Hadamard sont optimaux en situation de canal mono-trajet,

rendant alors l'IAM exactement nulle. Ils peuvent de plus être g�en�er�es de fa�con hierarchique,

ce qui pr�esente un int�erêt en cas de facteur d'�etalement variable.

Les s�equences d'embrouillage retenues (r�epertori�ees dans la norme) parmi les 216 possibles

permettent d'am�eliorer les propri�et�es d'auto-corr�elation des codes \de canal" et l'intercor-

r�elation entre les di��erentes cellules. Un exemple de code d'embrouillage r�epertori�e, 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

F Structure de la trame

Point de basculement
Voie descendante Voie montante

1 Trame TDD = 15  Time Slot = 10 ms

K codes CDMA1 Time Slot
    667 µs

 Données 1          midambule          Données 2

976 chips (61 sym)
ou

1104 chips (69 sym)

512 chips
 ou

256 chips

976 chips
 ou

1104 chips

96 chips
ou

96 chips

T. Garde

burst 1
ou

burst 2

25 µs

Fig. 1.15 { Synoptique de la trame TDD-UMTS (canal de donn�ees)

La trame TDMA a une dur�ee de 10 ms, divis�ee en 15 \Time Slot" de 666,7 �s. Le \Time

Slot" a ainsi une dur�ee �equivalente �a 2560 chips. Dans cette dur�ee sont inclus le temps de

garde qui s�epare les di��erents \Time Slot" (\bursts") ainsi qu'une s�equence d'apprentissage
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situ�ee au milieu (midambule). La partie principale superpose les di��erents \bursts" de sym-

boles de donn�ees �etal�es par les di��erents codes CDMA. La puissance des symboles associ�es

aux di��erents codes est identique en \downlink".

Chaque \Time Slot" est allou�e au sens montant ou au sens descendant, de mani�ere 
exible

du moment qu'au moins un \slot" est a�ect�e �a chacun des sens. Deux types de burst sont

possibles avec un midambule plus ou moins long au d�etriment des donn�ees utiles (facteur de

surd�ebit: 2560/1952 ou 2560/2208).

Canaux de contrôle et de synchronisation:

En utilisant encore le principe de multiplexage par �etalement de spectres, d'autres \canaux"

sont superpos�es en \downlink" et sont utilis�es pour le fonctionnement et le contrôle du r�eseau

ou encore pour la synchronisation. Le canal de synchronisation (SCH) consiste en l'�emission

d'un code sp�eci�que (avec de bonnes propri�et�es d'auto-corr�elation...) de 256 chips durant un

dixi�eme du \slot". Cette information non modul�ee permet au mobile d'acqu�erir l'asservis-

sement des fr�equences porteuses et horloges ainsi que l'acquisition de la synchronisation du

code et du \slot". Le r�esidu d'interf�erence (apr�es corr�elation) du �a ces canaux auxiliaires ne

sera pas pris en compte dans la mod�elisation du syst�eme.

F Souplesse d'acc�es multiple

Durant chaque \Time Slot" sont superpos�es jusqu'�a 16 bursts au moyen d'un jeu de

codes d'�etalement orthogonaux. En fonction du d�ebit utile voulu, plusieurs codes d'un même

\slot" peuvent être a�ect�es �a un même utilisateur, ce que l'on quali�e de situation \multi-

code". De même, un utilisateur peut utiliser un ou plusieurs \Time Slot" par trame TDMA.

Par exemple, pour le type de burst \2" et en consid�erant un d�ebit utile �egal �a 2=3 du

d�ebit transmis (codage convolutif pr�ealable des donn�ees binaires avec un taux de 1/3):

- 1 code, 1 TS: D�ebit utile = (
2

3
)|{z}

CCE

: (
2208

2560
)| {z }

surtrame

: (
1

16
)|{z}

CDMA

: (
1

16
)|{z}

TDMA

: 2|{z}
QPSK

: 3; 84:106| {z }
Mchip=s

= 17:25 kbit=s

- 16 codes, 1 Time Slot : D�ebit utile = 276 kbit/s

- 1 code, 15 Time Slot : D�ebit utile = 258.75 kbit/s

- 8 codes, 14 Time Slot : D�ebit utile = 1932 kbit/s

- 16 codes, 7 Time Slot : D�ebit utile = 1932 kbit/s

On a ainsi plusieurs possibilit�es pour allouer un certain d�ebit �a un utilisateur, en jouant

sur le nombre de codes/ Time Slot et sur le nombre de Time Slot occup�es/ Trame.

Note: au cours des diverses �evolutions de la norme, il a �et�e �emis la possibilit�e d'allouer des

facteurs d'�etalement di��erents de 16 (Q = 2, 4, ou 8), même si par d�efaut la valeur Q=16 est
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retenue. Dans ces cas annexes, le code de scrambling est toujours de dur�ee 16 mais le code de canal,

associ�e �a la dur�ee d'un symbole peut être tSc=Q = 8, 4, ou 2 fois plus court. Ce sch�ema n'est plus

tout �a fait celui d'un �etalement par s�equence directe tel que nous l'avons introduit et n�ecessiterait

de raisonner non plus sur chaque symbole �etal�e mais sur le groupe de tSc=Q symboles �etal�es durant

la dur�ee du code d'embrouillage (16 Tc).

F Performances vis�ees et ordre de grandeur des puissances re�cues

Les qualit�es de service requises avec codage pr�ealable (entrelacement, codage bloc Reed

Solomon et codage convolutif ou turbo-codage) sont:

- Parole: TEB < 10�3,

- Donn�ees: TEB < 10�6.

La puissance de bruit thermique int�egr�ee par le �ltre de r�eception (support 5 MHz

et bande �equivalente de bruit de 3.84 MHz), tenant compte du facteur de bruit du pr�e-

ampli�cateur (typique FBdB = 2dB), est de l'ordre de:

10log10(NDc) = 10log10(KT0) + FBdB + 10log10(3:84MHz) = �106 dBm

La puissance de signal utile re�cu Pr (associ�ee �a un code) en limite de cellule peut être

inf�erieure �a la puissance de bruit int�egr�ee dans la bande du chip. Pour un rapport (Eb=N0)

limite (compte tenu du CCE) de l'ordre de 5 dB, la puissance Pr �a l'entr�ee du r�ecepteur (en

bande port�ee) est de l'ordre de -110 dBm, telle qu'en QPSK (Cf (1.43)):

Pr

NDc

= SINRin =
1

Q

:2:
Eb

N0

Le signal utile est extrait du bruit grâce au gain de traitement 10log10(Q) = 12 dB, une

fois le d�es�etalement et l'int�egration r�ealis�es.

F Di��erences essentielles avec le mode FDD

La plupart des param�etres du syst�eme sont compatibles avec le mode FDD (B0, Tc,

dur�ee \slot", dur�ee trame, modulation de base, ...) mais le mode FDD:

- op�ere en continu (pas de temps de garde) sur deux fr�equences porteuses di��erentes pour

les liens montant et descendant,

- utilise des facteurs d'�etalement qui peuvent être beaucoup plus longs (jusqu'�a 256) et

variables d'un code �a l'autre. De plus, le code d'embrouillage est tr�es long et s'�etend sur

toute la trame (10 ms) avant dêtre r�ep�et�e. On est ainsi davantage dans la philosophie de

l'�etalement de spectre initial bas�e sur des s�equences pseudo-al�eatoires.

L'avantage de codes courts (mode TDD) se r�ep�etant identiquement d'un symbole �a

l'autre est de permettre des traitements utilisant la connaissance de tous les codes actifs

pour d�etecter les symboles associ�es �a un code donn�e. Ces traitements prennent le nom
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de \d�etection conjointe" ou \d�etection multi-utilisateur": ils permettent de lutter eÆca-

cement contre l'IAM, alors que cette interf�erence apparait comme un bruit in�eluctable dans

le r�ecepteur �el�ementaire. Ainsi, le mode TDD est attendu pour pouvoir supporter les services

�a haut d�ebit, n�ecessitant une superposition d'un nombre important de codes actifs.

1.5.3 Architecture et di��erentes tâches du r�ecepteur

F Architectures de mise en oeuvre num�eriques ...

Tous les traitements de r�eception peuvent être e�ectu�es en bande de base, comme rappel�e

au paragraphe 1.3.2. En terme de mise en oeuvre, les traitements seront de nature num�erique

et la num�erisation pourra être r�ealis�ee en Fr�equence Interm�ediaire (autour de 10 MHz par

exemple, de sorte que le signal en FI soit toujours de type bande �etroite, FI >> B0=2), ou

en bande de base en op�erant la num�erisation en parall�ele sur les 2 voies I/Q.

Les �echantillons trait�es en bande de base auront g�en�eralement un pas d'�echantillonnage

�egal �a un diviseur de Tc. Le rythme Tc=2 permet de respecter le th�eor�eme d'�echantillonage

mais on a parfois int�erêt (Cf partie III) �a utiliser un rythme plus rapide.

Les (ou l') oscillateurs permettant de proc�eder au retour en bande de base et �a la

num�erisation peuvent être libres (non asservis), du moment que le th�eor�eme d'�echantillonnage

est respect�e. Les �evolutions syst�ematiques vers le \tout-num�erique" tendent vers cette ar-

chitecture. N�eanmoins, pour �eviter ou faciliter les op�erations num�eriques d'interpollation,

on pr�ef�ere encore souvent les solutions hybrides o�u des traitements num�eriques pilotent l'os-

cillateur d'�echantillonnage (VCXO ou NCO+DAC) pour corriger les d�ecalages statiques de

fr�equence entre �emission et r�eception (bon rythme d'�echantillonnage). De même, le d�ecalage

statique de fr�equence porteuse entre les oscillateurs �emission et r�eception peut être pr�ealable-

ment corrig�e (VCO) a�n que les corrections num�eriques, coûteuses en puissance de calcul,

portent surtout sur les variations �nes de phase relatives aux di��erents trajets (Doppler) ou

au bruit de phase des oscillateurs [74].

On comprend qu'avec un canal �a trajets multiples, on devra proc�eder �a des traitements

prenant en compte l'ensemble des param�etres f�i; �i; �i; i = 1:::Ltg issus de l'estimation de

canal; on ne pourra pas se contenter de l'asservissement analogique de la phase de 2 oscil-

lateurs, associ�e aux notions de r�ecup�eration de porteuse et d'horloge, qui ne permettraient

d'être coh�erent qu'au trajet principal par exemple. Les corrections de phase r�ealis�ees en

bande de base utiliseront des multiplieurs complexes (\derotator") et les corrections d'ins-

tant d'�echantillonnage n�ecessiteront une interpollation, ou un sur-�echantillonnage en entr�ee.

La mani�ere de \num�eriser" constitue un choix technologique important. Nous y revien-

drons partiellement dans la partie III r�eserv�ee aux structures de r�ealisation. Par contre dans

la partie II �a venir, r�eserv�ee aux structures th�eoriques, nous raisonnerons sur les signaux en

bande de base �a temps continu, ind�ependamment de la num�erisation.
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F Synoptique de la r�eception sur le terminal mobile

Symboles QPSK
Utilisateur 1

Symboles QPSK
Utilisateur 2

Symboles QPSK
Utilisateur K

étalement
code 1

étalement
code 2
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+ transposition  I/Q
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  multi-utilisateur
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Traitement 
canal de synchro

 estimation 
de canal

Traitement 
préambules

d
é
c
o
d
a
g
e

Algorithmes de Détection

f0’ #  f0,  ; Ts’ #  Ts

Symboles 
QPSK

Utilisateur 1

Station de Base

Terminal mobile

Communication « downlink »

midambule

τ1

Fig. 1.16 { Synoptique de la communication TDD-UMTS en lien descendant

Le synoptique g�en�eral de la liaison descendante, avec les di��erentes �etapes de traitement

en r�eception, est repr�esent�e en �gure 1.16. Dans ce document, nous nous int�eresserons essen-

tiellement aux algorithmes de d�etection des symboles en bande de base �a partir du \canal" de

donn�ees, en consid�erant les op�erations pr�ealables (connection, connaissance des divers codes,

synchronisation initiale, estimation de canal) d�ej�a r�ealis�ees.

Situons seulement le d�eroulement et l'enjeu de ces op�erations pr�ealables.

F Acquisition de synchronisation et Estimation de canal

{ Acquisition de synchronisation \grossi�ere" �a partir du \canal d�edi�e":

- permet de connâ�tre les codes de canal actifs ainsi que le code d'embrouillage sp�eci�que

�a la cellule,

- permet de rep�erer par corr�elation le d�ebut du \slot" (relatif au premier trajet pr�epond�erant)

avec une pr�ecision inf�erieure au temps chip. On pourra �egalement en d�eduire la position

grossi�ere du midambule, utile pour initier l'estimation de canal,

- les corrections statiques de fr�equences (porteuse, horloge) peuvent être mises �a jour

�a partir de cette phase d'acquisition.



CHAPITRE I.1. SYST�EME RADIO-MOBILE, CDMA, UMTS 50

{ Estimation de canal �a partir du midambule: le traitement du midambule pourra

permettre d'aÆner si n�ecessaire la position du trajet principal par rapport �a la r�ef�erence

d�elivr�ee �a partir du canal de synchronisation, et d'estimer la position des autres trajets

ainsi que les amplitudes complexes associ�ees. L'objet de l'estimation de canal est donc

compl�ementaire de celui de l'acquisition, qui ne r�ealisait qu'un premier rep�erage en

pr�esence d'une IAM non n�egligeable (due aux \canaux de donn�ees"). Les �echantillons

de la premi�ere moiti�e du \slot" (ou de tout le \slot") devront être m�emoris�es, a�n d'être

trait�es apr�es exploitation du midambule. Une fois le canal estim�e, il faudra soustraire

l'interf�erence apport�ee par le midambule sur les �echantillons adjacents.

1.5.4 Nos choix pour traiter la d�etection des symboles

FM�ethodes \symbole par symbole" contre m�ethodes \bloc"

De mani�ere g�en�erale, les algorithmes de r�eception pour estimer puis d�etecter les symboles

�emis durant le slot peuvent proc�eder en bloc ou de mani�ere s�equentielle, symbole par symbole:

{ M�ethodes blocs: chaque symbole est estim�e �a partir d'un traitement de tous les �echantil-

lons re�cus dans le \slot" et pr�ealablement m�emoris�es. Les articles [49], [54] font la

description de ces m�ethodes dans le cadre de blocs CDMA, l'article [52] pour des

situations plus classiques non-CDMA mono-utilisateur.

{ M�ethodes \symbole par symbole" ou \en ligne": chaque symbole est estim�e s�equentiel-

lement par traitement de portions successives des �echantillons du \slot". Hormis pour

le traitement du midambule, ces m�ethodes ne n�ecessitent pas de m�emoriser tout le slot.

Dans le cadre de la norme UMTS [42], la proposition TD/CDMA a �et�e soutenue en pr�e-

supposant initialement une m�ethode lin�eaire bloc BLE (Block Linear Equalizer) en r�eception.

Dans ces m�ethodes BLE, la dimension du syst�eme �a \inverser", et ainsi la complexit�e, est

relative �a la dimension du bloc. La complexit�e provient alors du traitement �a appliquer

�a tous les �echantillons du \slot" pour l'estimation de chaque symbole, et d'autre part de

l'op�eration pr�ealable d'obtention des coeÆcients (d�ependant du canal, des codes ...) utilis�e

dans ce traitement. Les \supporters" du TD-CDMA avaient alors avanc�e (Siemens en 97 et

Motorola en 98 [72]) que la complexit�e pouvait être extrêmement r�eduite (pour la tache de

calcul des coeÆcients seulement) sans perte de performances, en utilisant la convergence de

la d�ecomposition de Cholesky pour \inverser le syst�eme". En prenant du recul, on aurait

pu aussi �a partir de cette constatation, prêcher pour les traitements en ligne puisque cette

convergence tr�es rapide signi�ait que le jeu de coeÆcients utilis�es 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 n�ecessaire pour \inverser" le syst�eme

(ou r�eduire l'e�et du canal) d�epend de l'�etalement temporel du canal et non de la taille du

bloc, d'autant qu'une inversion exacte peut-être obtenue avec un �egaliseur de profondeur

�nie [96]. Ainsi, les m�ethodes beaucoup moins complexes op�erant symbole par symbole [61],
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[107], [96] ont g�en�eralement des performances similaires aux m�ethodes blocs, du moment que

la profondeur des d�etecteurs est suÆsamment large, relativement �a la profondeur du canal.

La th�ese d'Yvan Pigeonnat [72] a con�rm�e ce point par des simulations comparant traite-

ments lin�eaires en ligne ou par bloc (crit�ere MMSE), pour des canaux et param�etres typiques

du mode TDD de l'UMTS; [72] fait �egalement le lien entre traitement lin�eaire bloc et en ligne.

Pour les raisons �evoqu�ees, nous ne consid�ererons dans ce travail uniquement que les trai-

tements op�erant \symbole par symbole".

F Structures de r�eception lin�eaires multi-utilisateur multi-capteur

Le canal de propagation radio-mobile engendre deux ph�enom�enes ind�esirables par rap-

port �a la situation id�eale d'un canal mono-trajet invariant dans le temps: des �evanouissements

de la puissance re�cue au cours du temps ou \fading", et de l'interf�erence. Pour un nombre

de capteurs donn�e, di��erentes structures ad�equates de r�eception peuvent tirer similaire-

ment pro�t de la diversit�e spatiale pour limiter l'e�et de fading, mais avec g�en�eralement un

comportement di��erent vis �a vis de l'interf�erence. Nous avons choisi de nous focaliser essen-

tiellement sur les structures lin�eaires de r�eception op�erant symbole par symbole. Il est bien

connu que ces structures ne sont pas les meilleures pour r�eduire l'e�et de l'interf�erence, et

qu'elles sont surpass�ees par les structures non lin�eaires op�erant par d�ecisions et soustraction

d'interf�erence [27] [65] (ou encore par le r�ecepteur �a maximum de vraisemblance [103] mais

dont la complexit�e est d�emesur�ee). N�eanmoins, outre l'avantage d'une analyse analytique

simple (...), les structures de r�ealisation (en partie III) lin�eaires �a R�eponses Impulsionnelle

Finie sont bien ad�equates dans le contexte de cette �etude car:

{ l'�etalement de spectre et le multi-capteur apportent suÆsamment de degr�es de libert�es

pour permettre des solutions lin�eaires exactes �a dur�ee �nie, contrairement au contexte

synchrone de base (1 capteur non CDMA). On �evite ainsi les probl�emes d'instabilit�e li�es

aux structures RII (lin�eaires ou non-lin�eaires). De plus la soustraction d'interf�erence

n�ecessite de d�ecider les symboles associ�es �a tous les codes actifs (au lieu des codes

d�esir�es seulement), avec des bancs de �ltres \avant" et \arri�ere" �a forte complexit�e.

{ �a post�eriori, les simulations avec les canaux typiques de la norme ont montr�e des per-

formances th�eoriques potentielles tr�es satisfaisantes vis �a vis de l'interf�erence (situation

\sans fading", partie II) pour le r�ecepteur lin�eaire MMSE avec 2 capteurs, �a moins de

2 dB des performances obtenues avec un canal id�eal (en SINR, pour un Eb

N0
� 16dB et

un nombre maximal d'interf�erents).

{ la sup�eriorit�e des traitements �a soustraction d'interf�erence apparait surtout lorsque les

puissances re�cues des divers utilisateurs sont disparates, ce qui n'est pas le cas ici.

Le probl�eme �etant maintenant bien pos�e en terme de contexte, d'hypoth�eses principales et

de choix d'�etude, nous allons dans la partie II aborder les structures th�eoriques de r�eception.



Deuxi�eme partie

Repr�esentation et structures de

r�eception th�eoriques
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Chapitre 1

Repr�esentation multi-dimensionnelle

de la transmission

La partie II est consacr�ee aux r�ecepteurs \th�eoriques" (chapitre 2) d�eriv�ees �a partir de

la repr�esentation large-bande en fr�equence du CDMA (chapitre 1), et aux performances de

ces r�ecepteurs sous les mod�eles de canaux de la norme (chapitre 3). Elle permettra ainsi de

mesurer l'int�erêt du multi-capteur et de la d�etection conjointe, dans des situations de canaux

s�electifs et non-s�electifs. Nous avons choisi d'exprimer initialement les solutions lin�eaires sans

contrainte de r�ealisation, avec des r�eponses impulsionnelle qui peuvent être non-causales ou

�a dur�eee in�nie; c'est ce que nous entendons par \th�eorique".

Dans ce premier chapitre de la partie II, nous commen�cons par faire une rapide synth�ese

des �equations et hypoth�eses de la transmission, en accord avec ce qui a �et�e d�evelopp�e dans la

partie I. Nous pr�esentons ensuite le mode de repr�esentation du CDMA, appel�e repr�esentation

large-bande en fr�equence, que nous avons propos�e dans [86] et qui permet d'interpr�eter le

CDMA comme une modulation multi-porteuse particuli�ere. Cette repr�esentation permettra

de d�eriver les structures th�eoriques de r�eception en fr�equence, en prenant en compte de

mani�ere simple et naturelle les canaux s�electifs, au lieu de n�egliger l'interf�erence au retard

non nul. Elle pourrait aussi être utilis�ee lorsque certains param�etres (canal, codes, rythme)

ont besoin d'être estim�es.

Note: la version en Z de la repr�esentation large-bande, utile pour d�e�nir l'existence des solu-

tions �a dur�ee �nie est d�ecrite en annexe III.1. Cette annexe pr�esente �egalement la repr�esentation

polyphase du CDMA, utile dans la partie III de la th�ese r�eserv�ee aux structures de r�ealisation, et

fait le lien entre les matrices de transfert en Z des deux repr�esentations.
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{a1 [m] }{a1 [m] } +

n(1) (t)

r(1)
 (t)

+ r(L)
 (t)

he(τ)+

n(L) (t)

c K  (τ)

c 2  (τ)

c 1  (τ) h( 1 ) (τ)

h( L ) (τ)
{aK [m] }

{a2 [m] }

Emission Canaux

Fig. 1.1 { Mod�ele en bande de base de la transmission

1.1 Synth�ese des �equations et des hypoth�eses

de la transmission multi-utilisateur multi-capteur

Soit r(l)(t) la repr�esentation en bande de base et �a temps continu du signal re�cu sur l'�el�ement

(l) de l'antenne multi-capteur, observ�e sur la dur�ee d'un demi-slot (ou d'un slot apr�es ex-

traction du midambule et de ces e�ets):

r
(l)(t) = Ts:

KX
k=1

X
m

ak(m)g
(l)
k
(t�mTs) + n

(l)(t) (1.1)

o�u

{ ak[m] sont les symboles QPSK �emis par la k-�eme source aux temps symboles mTs. Ils

sont suppos�es stationnaires, centr�es, d�ecorr�el�es temporellement et d'un utilisateur �a

l'autre, de variance A2 (ou dsp A2
Ts):

Efak[m]g = 0; Efak[m]:aj
�

[m�n]g = A
2
Ækj[n];

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

lat�erale 2N0), non corr�el�e avec les symboles.

{ g

(l)
k
(�) = (ck � he � h

(l))(�) est la forme d'onde large-bande globale du k-�eme

utilisateur. Elle r�esulte de la convolution entre les r�eponses impulsionnelles du code

d'�etalement num�ero k d�e�ni en (I.1.45), du �ltre 1/2 Nyquist de mise en forme au

temps chip Tc, et du canal. Par d�efaut, nous supposons un seul code par utilisateur.

Nous rappelons le cadre de communication multi-utilisateur en lien descendant dans

lequel nous nous pla�cons:

- un nombre de codes (ou d'utilisateurs) K inf�erieur ou �egal au facteur d '�etalement Q;

- les K codes actifs (choisis parmi un jeu de Q codes orthogonaux associ�es �a la cellule)

fck[q]; q=0::Q�1g sont suppos�es connus �a la r�eception;

- \downlink": les signaux de tous les utilisateurs ont la même puissance et traversent le même

canal de propagation h(l) jusqu'�a l'�el�ement (l) de l'antenne de r�eception;
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- le canal est suppos�e lin�eaire, invariant sur la dur�ee d'observation (1 slot), avec un �etalement

temporel limit�e �a Ws symboles. Il peut être quali��e de d�eterministe en tant que r�ealisation

particuli�ere sur un slot d'une grandeur al�eatoire. Les structures th�eoriques qui vont être

d�eriv�ees ne n�ecessitent pas d'hypoth�ese suppl�ementaire sur le canal, même si nous avons

vu que ce dernier �etait g�en�eralement simplement param�etr�e par les amplitudes complexes

�
l

i
et les retards �i des Lt trajets de propagation, comme d�e�ni en (I.1.27). On a alors

�i � Ws:Ts; 8i 2 f1; ::; Ltg.

On note que g
(l)
k
(�) est causal, �a dur�ee pratiquement inf�erieure ou �egale �a Ws + 1 symboles;

- deux slots de symboles sont isol�es par un temps de garde sup�erieur �a Ws:T s;

- on suppose la synchronisation rythme et l'estimation de canal r�ealis�ees parfaitement;

- le code qui nous int�eresse (code \d�esir�e" ou \utile") est par convention le num�ero 1.

L'�energie moyenne par bit sur l'ensemble des capteurs en entr�ee du r�ecepteur, pour le

code d�esir�e, s'exprime �a partir de l'autocorr�elation au retard nul,


11 [0]

Ts
, de la forme d'onde

de l' \utile" g
1
(�) (Cf l'annexe I.1):

Eb =
1

4
:A

2
Ts:


11 [0] (1.2)

Remarque: Nous avons vu �a la section 1.3.3 partie I que l'hypoth�ese d'invariance du canal sur

la dur�ee du slot (ou 1/2 slot) n'�etait pas tout �a fait valide �a vitesse �elev�ee en environnement

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

1.2 Repr�esentation large-bande en fr�equence du CDMA:

transmission multi-porteuse

L'appellation \repr�esentation large-bande du CDMA" d�esigne le formalisme vectoriel que

j'ai introduit pour repr�esenter le syst�eme:

{ ce formalisme est d�ependant de la fr�equence, pour prendre en compte simplement la

s�electivit�e du canal, qui est souvent n�eglig�ee en CDMA,

{ de plus, il int�egre naturellement la tr�es forte cyclo-stationnarit�e du signal CDMA, qui

se traduit par une redondance d'information entre les composantes espac�ees de 1
Ts
.

Commen�cons par mettre en �evidence cette redondance en fr�equence, avant d'introduire

le formalisme alg�ebrique de repr�esentation.

Diversit�e de fr�equence du CDMA

Partons de la formulation �a temps continu du signal re�cu. Le r�esultat d'une observation

sur la dur�ee du slot peut être analys�e en fr�equence �a l'aide de la Transform�ee de Fourier

(TF). Les signaux exprimant les sources impulsives de symboles ak(t) et le bruit n(l)(t)

sont ici consid�er�es comme d�eterministes, en tant que r�ealisations particuli�eres sur un slot de
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variables al�eatoires. Dans le cas al�eatoire, on se contenterait (au second-ordre) de consid�erer

les fonctions d'autocorr�elations cycliques [15] du signal re�cu. La TF de l'�equation (1.1) donne:

r̂
(l)(f

w
) =

KX
k=1

r̂

(l)
k
(f

w
) + n̂

(l)(f
w
) (1.3)

avec r̂

(l)
k
(f

w
) = âk(fw):ĝ

(l)
k
(f

w
) (1.4)

o�u par convention:

-f
w
d�esigne une fr�equence quelconque alors que f d�esignera une fr�equence de la bande

symbole, toujours comprise entre [� 1
2Ts

; + 1
2Ts

[. Ainsi, quelque-soit f
w
, il existe une unique

fr�equence f et un unique coeÆcient entier relatif q tel que: f
w
= f + q

Ts
,

- la Transform�ee de Fourier continue d'une fonction h �a temps continu ou discret (alors ob-

tenue par la TZ) est not�ee ĥ(:).

La largeur de la bande de transmission, d�e�nie par le support de ĝ
(l)
k
(f

w
) est limit�ee �a la

bande du �ltre 1/2 Nyquist, soit Qr:
1
Ts

o�u Qr est la partie enti�ere de (1+roff ):Q, traduisant

ainsi l'exc�es de bande du �ltre.

Avec les param�etres de l'UMTS (Q =16 et roff = 0:22), Qr est impair et vaut 19. Les

Qr bandes symboles de largeur 1
Ts

qui composent la large-bande sont ainsi centr�ees aux

fr�equences fw = �
Qr=2

Ts
; :::; 0; :::;

Qr=2

Ts
avec la d�e�nition de Qr=2 telle que Qr = 2Qr=2 + 1.

Note: Compte tenu de l'att�enuation du 1/2Nyquist, on n�eglige ainsi les portions non inclues

dans ces Qr bandes. Si on ne voulait perdre aucune information, il suÆrait de prendre Qr = 20 au

lieu de Qr = 19 et choisir une plage pour f �egale �a [0;+ 1
Ts
[ au lieu de [� 1

2Ts ; +
1

2Ts [.

En raison du caract�ere \�echantillonn�e" (Cf �equation (I. 1.44)) de ak(t) au rythme symbole

(ou plus g�en�eralement de la cyclo-stationnarit�e des signaux de communications num�eriques

[64], [76], [15]), âk(fw) est p�eriodique de p�eriode
1
Ts
:

âk(f) = âk(f +
q

Ts

); 8q 2 Z (1.5)

L'expression (1.4) s'�ecrit alors sur la large-bande utile: 8q = �Qr=2; :::;+Qr=2 :

r̂

(l)
k
(f +

q

Ts

) = ĝ

(l)
k
(f +

q

Ts

):âk(f) (1.6)

L'�equation (1.6) exprime la diversit�e de fr�equence d'ordre Qr du syst�eme �a �etalement

de spectre: pour un utilisateur \k", le même message binaire complexe ak[m]; m =

1:::M , de transform�ee de Fourier âk(f) sur toute la bande symbole, est transmis dans Qr

bandes symboles di��erentes.
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La �gure 1.3 sch�ematise cette redondance, avec une information source �a la fr�equence

f de la bande symbole qui se retrouve port�ee par la forme d'onde �a toutes les fr�equences

relatives �a f dans les bandes symboles juxtapos�ees.

Avec un faible \roll-o�", les portions en dehors de la bande chip de largeur 1
Tc
, sont

att�enu�ees et on parle g�en�eralement de diversit�e d'ordre Q, relative �a la structuration tempo-

relle des codes, cadenc�ee au temps chip.

On peut de mani�ere �equivalente mettre en avant la diversit�e de fr�equence en �evoquant

le concept de modulation multi-porteuse puisqu'en utilisant la p�eriodicit�e de âk(f) et la

forme impulsive du code ck(�) (Cf �equation (I.1.45)), le signal du k-�eme utilisateur avant

�ltrage par le 1/2Nyquist et le canal, s'exprime en fr�equence par:

ê

imp

k
(fw) = (ĉper

k
� â

rect

k
)(fw) (1.7)

avec:

ĉper k(fw) =
X
n

+Q

2
�1X

q=�Q

2

ĉk(
q

Ts

):Æ(fw �
q

Ts

�
n

Tc

) (1.8)

et â
rect

k
(fw) = âk(fw):sinc(�Tsfw)

A la di��erence de l'OFDM, pour 1 utilisateur donn�e, les sous-porteuses sont modul�ees

par la même information (symboles QPSK), comme sch�ematis�e sur la �gure 1.2. Ces sous-

porteuses sont espac�ees de 1
Ts

et ont des amplitudes complexes ĉk(
q

Ts
) donn�ees par la TFD

des Q chips du code. Les messages des di��erents utilisateurs pourront être facilement s�epar�es

�a la r�eception, du moins avec un canal id�eal, grâce aux propri�et�es d'orthogonalit�e (ou seule-

ment d'ind�ependance lin�eaire) des codes, qui s'expriment en fr�equence par des jeux de Q

sous-porteuses alg�ebriquement orthogonaux (ou seulement ind�ependants).

x  he(τ)

(partie réelle) cper k (t))(tarect
k

Ts

t

fw

fw

Ts
1

           cper k
code périodisé

Tc
1

Ts
1

)(teimp
k )(tek

dsp moyenne de {e k (t) }

 h(τ)

)(trk

fw

Représentation multi-porteuse (1 utilisateur)Représentation multi-porteuse (1 utilisateur)

dsp de {ak
rect

 (t)}

Fig. 1.2 { Repr�esentation \multi-porteuse" du CDMA (1 utilisateur, 1 capteur)
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Remarque: l'�equation (1.7) s'�etablit plus naturellement en utilisant la repr�esentation muliplica-

tive de l'�etalement de spectre (section 1.4 partie I): ek(t) r�esulte de la multiplication du train de

symboles arect
k

(t) (mis en forme avec une impulsion rectangulaire de dur�ee Ts) par la forme impul-

sive c
per

k
(t) =

P
n

P
Q�1
q=0 ck[q]:Æ(t�nTs� qT c) du code p�eriodis�e �a la p�eriode Ts. L'�ecriture du code

p�eriodis�e sous forme de s�erie de Fourier am�ene ainsi directement �a la repr�esentation multi-porteuses,

avec:

c
per

k
(t) =

1

Ts

+1X
q=�1

ĉk(
q

Ts
):ej2�

q

Ts
t

o�u la p�eriodicit�e de 1
Tc

pour ĉk(fw) am�ene �a (1.8), avec:

ĉk(
q

Ts
) = ĉk(fw)jfw= q

Ts

= ĉk(
q

Ts
+ n Q

Ts
) =

P
Q�1
i=0 ck[i]:e

�j2� iq
Q

Repr�esentation large-bande du CDMA et matrice de transfert G(f)

Nous venons de voir que les propri�et�es de cyclostationnarit�es impliquent une redondance

entre les composantes espac�ees de 1
Ts

des signaux CDMA.

Pour cette raison, l'analyse des traitements lin�eaires de r�eception pour une fr�equence

quelconque fw de la large-bande fera intervenir simultan�ement les composantes �a la fr�equence

fw des formes d'ondes des divers utilisateurs, mais aussi les composantes aux fr�equences

espac�ees des multiples de 1
Ts

par rapport �a fw.

Aussi, nous proposons de rassembler dans un même vecteur de taille Qr, d�ependant de

la fr�equence f 2 [� 1
2Ts

; + 1
2Ts

[ de la bande symbole, toutes les composantes large-bande

associ�ees. Pour la forme d'onde ĝ
(l)
k

de l'utilisateur \k" et du capteur \l", on a:

ĝ
(l)

k
(f) = [ĝ(l)

k
(f �

Qr=2

Ts

); ĝ(l)
k
(f �

Qr=2

Ts

+
1

Ts

); :::; ĝ(l)
k
(f +

Qr=2

Ts

)]T

Pour l'ensemble des K utilisateurs, on forme la matrice G(l)(f) de dimension Qr � K,

contenant les formes d'ondes large-bande relatives �a f dans les di��erentes bandes symboles:

G
(l)(f)

4
= [ĝ(l)

1
(f); :::; ĝ(l)

K
(f)]

Cette matrice joue le rôle d'une matrice de transfert des K sources vers les Qr bandes,

pour une fr�equence f donn�ee de la bande symbole. Le mode de repr�esentation large-bande

est sch�ematis�e sur la �gure 1.3.

Les Qr composantes du signal re�cu �a la fr�equence f dans les di��erentes bandes (�equation

(1.6)) s'expriment ainsi de mani�ere vectorielle par:

r̂
(l)(f) = G

(l)(f) â(f) + n̂
(l)(f) (1.9)

o�u

r̂
(l)(f) = [r̂(l)(f �

Qr=2

Ts
); :::; r̂(l)(f +

Qr=2

Ts
)]T , n̂

(l)(f) = [n̂(l)(f �
Qr=2

Ts
); :::; n̂(l)(f +

Qr=2

Ts
)]T ,

alors que â(f) = [â1(f); :::; âK(f)]
T est un vecteur \bande symbole" pour les K utilisateurs.
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On peut faire une analogie avec la s�eparation de sources �a partir de la r�eception sur un

r�eseau de Qr capteurs (au lieu de Qr bandes de fr�equence). En traitement d'antennes [62, 13],

chacun des Qr capteurs re�coit un m�elange des K sources mais les sources arrivent sous des

vecteurs directionnels (spatiaux) di��erents. En CDMA, chacune des Qr bandes symboles de

r�eception contient un m�elange des K sources (chaque bande contenant toute l'information

pour une source donn�ee) mais les sources arrivent sous des \vecteurs fr�equentiels" di��erents,

impos�es par les codes et le canal.
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Fig. 1.3 { Repr�esentation large-bande en fr�equence du CDMA

Nous avons surtout insist�e sur le mode de repr�esentation du CDMA. Pour avoir une

repr�esentation alg�ebrique compl�ete int�egrant l'aspect multi-capteur, par d�efaut, nous juxta-

poserons en colonne les entit�es (vecteurs ou matrices) associ�ees aux di��erents capteurs de

r�eception dans une seule entit�e. Ainsi, nous obtenons:
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r̂(f) = G(f) â(f) + n̂(f) (1.10)

avec G(f) =

2
64
G

(1)(f)

::::

G
(L)(f)

3
75 et n̂(f) =

2
64
n̂
(1)(f)

:::

n̂
(L)(f)

3
75

C'est �a partir de ce formalisme de repr�esentation large-bande et de cette matrice G(f)

que les solutions et calculs de performances th�eoriques seront �etablies dans le chapitre 2.

Nous retrouvons des \hypoth�eses courantes" en traitement d'antennes:

- le bruit est non corr�el�e d'une bande �a l'autre et d'un capteur �a l'autre:
1

Tslot
:Efn̂(f) n̂H(f)g = 2N0:I

Qr

- la d�ecorr�elation entre les sources entrâ�ne que:
1

Tslot
:Efâ(f) âH(f)g = (A2

Ts):I
K

o�u I
K
d�esigne la matrice identit�e de dimension K �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 d�ecomposer en une part propre au code, et

une part propre au canal. Une mani�ere de faire la d�ecomposition est:

G(f) = H0(f):Ce(f) (1.11)

o�u Ce(f) est une matrice de même structure que G(f) mais contenant seulement la

contribution des codes convolu�es avec le RRC. Cette matrice, de taille Qr �K est de rang

ligne plein K, 8f 2 [� 1
2Ts

; + 1
2Ts

[, en raison de l'ind�ependance lin�eaire des codes,

H0(f) rassemble en colonnes L matrices diagonales contenant la fonction de transfert du

canal large-bande, pour chaque capteur:

H0(f)
4
=

2
664

H0
(1)(f)

:::

H0
(L)(f)

3
775 et H0

(l)(f)
4
=

2
64
ĥ(l)(f �

Qr=2

Ts
) 0 :::

0 ::: 0

0 ::: ĥ(l)(f +
Qr=2

Ts
)

3
75

Note: Cette d�ecomposition sera suÆsante pour discuter au chapitre 2 de l'existence des solutions

pour les r�ecepteurs \th�eoriques", �a partir de la fonction de transfert du canal de propagation

ĥ(l)(fw). Notons cependant qu'elle masque la p�eriodicit�e en fr�equence des codes, de p�eriode 1
Tc
,

contrairement �a la d�ecomposition propos�ee en B) de l'Annexe III.1 avec un formalisme en Z.



Chapitre 2

R�eception th�eorique spatio-temporelle

en CDMA

Nous allons dans ce chapitre nous int�eresser essentiellement aux structures th�eoriques

lin�eaires de r�eception op�erant symbole par symbole. Les r�ecepteurs optimaux �a Maximum

de Vraisemblance, sou�rant d'une complexit�e exponentielle avec le nombre d'utilisateurs et

la profondeur du canal, seront seulement �evoqu�es en guise d'introduction. Nous �etudierons

par contre en d�etail (section 2.1) la tête de r�eception de ce r�ecepteur, constitu�ee d'un banc

de �ltre adapt�e (BFA), car elle apparait dans la plupart des r�ecepteurs th�eoriques et en

particulier dans les d�etecteurs lin�eaires \optimis�es" que nous �etudierons en section 2.2.

Les r�ecepteurs Non Lin�eaires utilisant les d�ecisions (Decision Feedback Equalizer [26] [27]

[65] [45]) pr�esentent g�en�eralement l'avantage de moins ampli�er le bruit que les structures

lin�eaires, en op�erant par \soustraction d'interf�erence" et non par \d�econvolution". Nous ne

les avons pas abord�es car ils pr�esentent surtout un intêret lorsque les puissances des divers

utilisateurs sont tr�es disparates ou lorsqu'il y a n�ecessit�e de g�en�erer un \traitement �a dur�ee

in�nie" (facilit�e par le cot�e r�ecursif), ce qui n'est pas le cas dans le contexte �etudi�e.

Notre contribution principale dans ce chapitre est la formulation des solutions en fr�equence

�a partir de la repr�esentation large-bande, et leurs interpr�etations. Le formalisme fr�equentiel

nous permet de prendre en compte de mani�ere simple et naturelle les canaux s�electifs

(�etalement du canal sup�erieur �a la dur�ee symbole) alors que la plupart des auteurs utilisent

des formulations temporelles (de type polyphase sur 1 dur�ee symbole) qui n�egligent l'in-

terf�erence aux retards non nuls. Nous obtenons ainsi des solutions en fr�equence au probl�eme

canal s�electif / multi-utilisateur / multi-capteur qui g�en�eralisent les solutions exprim�ees dans

la litt�erature. Elles ne seront pas directement utilisables car elles correspondent �a des ex-

pressions �a temps continu sans contrainte de dur�ee �nie ni de causalit�e. Elles ont n�eanmoins

l'avantage d'exprimer simplement les formes des solutions et les performances limites

th�eoriques. De plus, les id�ees essentielles d�egag�ees permettront un bon �eclairage pour les

structures r�ealisables �etudi�ees dans la partie III. Nous commen�cons par d�ecrire la tête de

r�eception par BFA avant de revenir �a la formulation plus g�en�erale des structures lin�eaires.

61
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2.1 Tête de r�eception �a statistique suÆsante:

banc de �ltres adapt�es et �echantillonnage synchrone

2.1.1 R�ecepteur optimal au sens du Maximum de Vraisemblance:

BFA + Traitement num�erique non lin�eaire

Ts

y1 [m]

y2 [m]

yK [m]

r(1)
 (t)

r(L)
 (t)

BFA
Banc de filtres

adaptés

BFABFA
Banc de filtres

adaptés

Traitement
Numérique

MV

TraitementTraitement
NumériqueNumérique

MVMV
(Connaissance canal, codes)

Séquence 
de symboles
utilisateur 1,
...
utilisateur K

Fig. 2.1 { Synoptique du r�ecepteur �a Maximum de Vraisemblance

S. Verd�u [103] est le pionnier universellement reconnu en contexte \multi-utilisateur",

pour l'�etude au d�ebut des ann�ees 1980 du r�ecepteur �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, d�es 1976, g�en�eralisait au cas d'interf�erence multi-canaux

les travaux pr�ecurseurs de G.D. Forney [33] et G. Ungerboek [98] consacr�es au r�ecepteur MV

mono-utilisateur.

Ce r�ecepeur MV, quasiment optimal en terme de TEB [103] et prenant ses d�ecisions par

s�equences, sort du cadre de notre �etude. L'objet de ce paragraphe est seulement de rappeler

comment le r�ecepteur MV optimal peut se d�ecomposer en une tête de r�eception analogique,

suivie d'un traitement num�erique (Non Lin�eaire) au temps symbole, comme sch�ematis�e �gure

2.1. Dans la suite de la section 2.1, nous nous focaliserons sur la description d�etaill�ee de la

tête de r�eception et de ces propri�et�es. Le \traitement num�erique optimal" est explicit�e dans

les r�ef�erences cit�ees; nous nous contentons ici d'�evoquer sommairement son principe, un peu

plus d�etaill�e en annexe II.1.

Statistique suÆsante en sortie du BFA

La tête de r�eception applique �a l'ensemble des signaux re�cus sur chaque capteur un banc

de �ltres �a temps continu g

(l)
k

H

; k = 1::K adapt�es �a chacune des formes d'ondes globales,

avant un �echantillonnage synchrone au temps symbole. Nous utilisons l'abbr�eviation BFA

(Banc de Filtres Adapt�es) pour d�esigner cette tête de r�eception qui permet de transformer

les L signaux continus r(l)(t) en K s�equences parall�eles de signaux discrets y
k [m]:

y
k [m] =

LX
l=1

(g
(l)
k

H

� r
(l))(t)jt=mTs (2.1)
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Les K sorties de ce banc, �echantillonn�ees de mani�ere synchrone au temps symbole,

constituent un r�esum�e exhaustif [99, 103] du signal re�cu r
(l)(t). Ainsi, la connaissance de

y
k [m]; k = 1::K;m = 1::M+ est suÆsante pour connâ�tre la fonction de vraisemblance du

signal re�cu et ainsi pour r�ealiser le traitement minimisant la probabilit�e d'erreur. Pour le

traitement d'un slot, le nombre d'�echantillons consid�er�e M+ = M + entierf2Ws=Qg est

l�eg�erement sup�erieur au nombre e�ectif de symboles �a cause de l'�etalement temporel du

canal et du �ltrage adapt�e. On note que le th�eor�eme d'�echantillonnage n'est pas respect�e

pour cette suite d'�echantillons, mais ce n'est pas une n�ecessit�e puisque ce sont les symboles

num�eriques �emis qui nous int�eressent et non la reconstitution du signal continu. Les �el�ements

de d�emonstration de cette statistique suÆsante sont donn�es en annexe II.1. Cette notion de

r�esum�e exhaustif �eclaire le fait que l'on puisse faire apparâ�tre le BFA en tête de tous les

r�ecepteurs th�eoriques �etudi�es dans ce manuscrit.

Traitement num�erique au temps symbole

Le traitement num�erique au temps symbole s�electionne la s�equence de symboles �emis la

plus probable parmi toutes celles possibles, en e�ectuant des comparaisons de m�etriques. Ces

m�etriques peuvent être form�ees [99] directement �a partir des fyk[m]g (R�ecepteur MV �a BFA)

ou apr�es un banc de �ltres num�eriques blanchisseur (R�ecepteur MV �a BFA blanchissant)

au temps Ts, permettant de calculer ensuite de simples distances euclidiennes. Ces traite-

ments peuvent être r�ealis�es de mani�ere s�equentielle �a l'aide de l'algorithme de Viterbi [9] [15].

2.1.2 Description du BFA

1/2Nyquist

Ts

Filtre spatio-temporel adapté
au canal  et au 1/2 Nyquist 

Banc de filtres 
adaptés aux K codes 

Utile, 
IES, IAM, Bruit

y1 [m]

y2 [m]

yK [m]

r(1)
 (t)

r(L)
 (t)

he
H(τ)

+

cK 
H (τ)

c2 
H (τ)

c1 
H

  (τ)c1 
H

  (τ)
h(1) H (τ)

h(L) H (τ)

Banc de filtres adaptés

he
H(τ)

Fig. 2.2 { Banc de �ltres adapt�es spatio-temporel et �echantillonnage synchrone
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La tête de r�eception par BFA permet de compacter les L signaux continus re�cus r(l)(t)

en K suites de signaux discrets au temps symboles, fy
k [m]g, selon l'�equation (2.1). La �gure

2.2 pr�esente une mani�ere de repr�esenter cette tête de r�eception, sous la forme de:

{ un �ltre adapt�e spatio-temporel au canal de propagation vu par chaque capteur:

v(t) =
LX
l=1

(h(l)
H

� h
H

e
� r

(l))(t)

{ un banc de �ltres adapt�es �a chacun des K codes actifs:

y
k
(t) = (cH

k
� v)(t) k = 1:::K

{ un banc de K �echantillonneurs synchrones au temps symbole:

y
k [m] = y

k
(t)jt=mTs k = 1:::K

Le �ltre adapt�e spatio-temporel a ainsi compact�e le signal re�cu en un signal continu

mono-dimensionnel. La diversit�e spatiale a �et�e \consomm�ee" en op�erant une recombinaison

coh�erente des L branches. La pr�esence de K codes actifs n�ecessite alors un �ltre adapt�e �a

chacun des codes pour compacter correctement l'information au temps symbole en sortie des

K branches distinctes.

Notons que compte-tenu de la commutativit�e de la convolution qui permet de r�eordonner

�a souhait les �ltres mis en jeux, cette tête de r�eception peut être formul�ee de plusieurs

mani�eres, comme nous le pr�eciserons dans le paragraphe 2.1.4.

Base non orthogonale

L'op�eration de �ltrage adapt�e-�echantillonnage est �equivalente d'un point de vue math�e-

matique �a corr�eler le signal re�cu avec les formes d'onde g
(l)
k
(�) cal�ees sur les di��erents \ins-

tants symboles" t = mTs:

y
k
(t) =

Z +1

�1

g
�

k

T (� � t):r(�)d� �! yk[m] pour t = mTs

o�u:

r(t) = [r(1)(t); :::; r(L)(t)]T et g
k
(�) = [g(1)

k
(�); :::; g(L)

k
(�)]T

Il peut être interpr�et�e de mani�ere �equivalente comme une projection du signal re�cu dans

la base des vecteurs \formes d'ondes" fg
k
(t�mTs); m 2 Zg:

yk[m] = hr
T (t); g

k
(t�mTs)i o�u h; i repr�esente le produit scalaire dans L2.

Les symboles fak[m]g sont les composantes du signal (non bruit�e) dans cette base. Dans le

cas g�en�eral o�u le canal n'est pas mono-trajet, cette base n'est pas orthogonale, contrairement

aux bases de d�epart fÆ(t�mTs); m 2 Zg ou apr�es mise en forme par le code et le 1/2 Nyquist

fg
0
k
(t�mTs); m 2 Zg (Cf �equations 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 dur�ee du code limit�ee �a Ts (et le respect du crit�ere

de Nyquist au temps chip pour he) entrâ�ne l'absence d'interf�erence aux retards non nuls pour

le syst�eme multi-utilisateur puisqu'alors hg
i
(nTs); g

k
(nTs �mTs)i / 


code

ik [n] = 0; 8n 6= 0.

Comme de plus les codes sont orthogonaux, 
ik
code

[0] = Æik, et il n'y a pas d'interf�erence au

retard nul: seule est utile la premi�ere branche du �ltre adapt�e qui se r�esume alors au 1/2

Nyquist de r�eception suivi d'une corr�elation avec le code de l'utile, comme introduit au pa-

ragraphe 1.4 de la partie I.

2.1.3 Mod�ele discret �equivalent compact�e au temps symbole

Les sorties Ts-�echantillonn�ees y
k [m] s'�ecrivent comme des convolutions �a temps-discret des

symboles �emis, perturb�ees par un bruit additif color�e (qui sera caract�eris�e ult�erieurement):

y
k [m] =

KX
i=1

(
ik � ai)[m] + �
k [m] (2.2)

Etant donn�e l'utilisation de �ltres adapt�es en r�eception, la suite discr�ete 
ik[n] assurant

le transfert �equivalent discret n'est autre que l'�echantillonn�ee au temps symbole de la

fonction d'inter-corr�elation d�eterministe continue 

cont

ik
(�) entre les formes d'ondes

large-bande des utilisateurs \i" et \k", pour l'ensemble des capteurs:


ik[n] = Ts:

cont

ik
(�)j�=nTs (2.3)

avec:



cont

ik
(�) =

LX
l=1

(g
(l)
i
� g

(l)H
k

)(�) (2.4)

Apr�es �ltrage adapt�e et �echantillonnage synchrone, l'�equation (2.2) montre que tout le

syst�eme peut se mod�eliser �a temps discret Ts. La suite discr�ete 
ik[n]; 8n 2 Z, assurant le

�ltrage est sans dimension. Elle est marqu�ee par la propri�et�e de sym�etrie hermitienne:


ik[n] = 

�

ki[�n] = 

H

ki [n]

Avec un canal �a trajets multiples, les formes d'ondes ne sont g�en�eralement pas ortho-

gonales et de l'interf�erence IES et IAM apparait avec l'existence respectivement de termes

secondaires de 

11
aux retards non nuls et de termes inter-canaux 


1i
;i6=1 aux di��erents re-

tards:

y
1 [m] = 


11 [0]:a1 [m]| {z }
utile

+
X
n6=m



11 [m�n]:a1 [n]

| {z }
IES

+
KX
i=2

X
n



i1 [m�n]:ai [n]| {z }
IAM

+ �
1 [m]|{z}
bruit

(2.5)

Le probl�eme de d�etection des symboles a1[m] en pr�esence d'interf�erence est conditionn�e par

les valeurs f

ik [n]g.
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2.1.4 Tête de r�eception sous forme de Rake: Recombinaison des

trajets et Sch�emas �equivalents de repr�esentation

Retard

-τ1

X Σ
( Q )

Cper k*[q]

 α1*

+

Retard

-τLt

X Σ
( Q )

 αLt*

RAKE: recombinaison des trajets 

    Q

recombinaison
à temps « continu »

recombinaison
au temps symbole

Retard

-τ1

Retard

-τLt

 α1*

+

 αLt*

filtre adapté au Code puis au Canal Ts

r (t)

he
H(τ)

r (t)

r (t)

re
 (t)

ck 
H

  (τ)ck 
H

  (τ)

rck
 (t)

h H (τ)

yk
 (t) yk [m]

yk [m]

ck 
H [∆q]ck 
H [∆q]

Ts

yk [m]

TsTc

Cper k*[q]

yk
[1]

[m]

yk
[Lt]

[m]

Tc

filtre adapté au Canal puis au Code

he
H(τ)

he
H(τ)

recombinaison des 
pics dus aux trajets

Fig. 2.3 { Sch�emas �equivalents 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 �ltre adapt�e prend une forme particuli�ere appel�ee Rake.

Pour simpli�er les notations, consid�erons le cas mono-capteur et sans bruit inject�e. Sur

la branche \k", le traitement appliqu�e au signal re(t) en sortie du �ltre de r�eception 1/2

Nyquist peut être ordonn�e en �ltre adapt�e au code \k" puis au canal et �echantillonnage

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

yk[m] = (hH � cH
k
� re)(t)jt=mTs

Le �ltre adapt�e au code \k" fournit un signal rck(t) de la forme:

rck(t) =
X
m

LtX
lt=1

f ak[m]:�lt:

c=he

kk
(t�mTs��lt)+

KX
i=1; i6=k

ai[m]:�lt:

c=he

ik
(t�mTs��lt) g (2.6)
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o�u 

c=he

ik
(�) = (hH

e
�he�c

H

k
�ck)(�) repr�esente la fonction de corr�elation d�eterministe continue

du \ code +1/2 Nyquist" pour les codes \i" et \k". L'�equation (2.6) montre que, pour des

fonctions de corr�elation id�eales, le signal rck(t) pr�esente, durant un symbole, autant de pics

de corr�elation que de trajets. Le �ltre adapt�e au canal hH(�) =
P

Lt

lt=1 �
�

lt
:Æ(�+�lt) recombine

ces di��erents pics porteurs de la même information en 1 seul signal yk(t). La r�eponse impul-

sionelle de ce �ltre a une forme en rateau, compos�ee de Lt coeÆcients non nuls seulement,

d'o�u le nom de \Rake" en langage anglo-saxon, qui signi�e \rateau".

En r�eorganisant les termes, on fait apparâ�tre le synoptique habituel du Rake (deuxi�eme

position de la �gure 2.3), avec Lt sous-branches de traitement, soit une par trajet:

yk[m] =
LtX
lt=1

�
�

lt
(y

[lt]
k[m]) (2.7)

avec

y

[lt]
k[m] =

Q�1X
q=0

c
�

k[q]:re(mTs+ qT c+ �lt) (2.8)

Sur chaque sous-branche \lt", le signal est \avanc�e" pour compenser le retard de pro-

pagation �lt , puis il subit une corr�elation avec le code de la même mani�ere que le r�ecepteur

�el�ementaire. On obtient ainsi des �echantillons y[lt]
k[m] au rythme Ts sur chaque sous-branche

qui, dans le cas d'autocorr�elations et d'intercorrel�elations id�eales des codes (ce que nous

ne supposerons plus dans la suite), seraient proportionnels aux symboles utiles, sans in-

terf�erence:

y

[lt]
k[m] ' ak[m]:�lt:


c=he

kk[0] (2.9)

o�u 

c=he

kk[n] = Ts(

c=he

kk
)(�)j�=nTs repr�esente l'autocorr�elation au temps symbole du \code +1/2

Nyquist", id�ealement (mais impossible strictement) �egal �a Ækk[n].

Les �echantillons y
[lt]
k[m] de chaque sous-branche \lt" sont ensuite (Cf 2.7) corrig�es en phase (ar-

gument de ��
lt
) pour compenser le d�ephasage du trajet, puis sont pond�er�es par l'amplitude

du trajet (module de ��
lt
) avant d'être additionn�es.

Le Rake tire ainsi partie de l'�energie des trajets secondaires au lieu seulement de l'�energie

du trajet principal, comme le faisait le r�ecepteur �el�ementaire. La recombinaison des trajets

est r�ealis�ee de mani�ere coh�erente et proportionnellement �a leur amplitude. On donne ainsi

plus de poids aux trajets les plus forts (de meilleur Rapport Signal a Bruit), ce qui d�ecoule

du principe du �ltrage adapt�e. Pour des fonctions de corr�elations id�eales, le SNR en sortie

du Rake serait ainsi �egal �a la somme des SNR relatif �a chaque trajet (ce que l'on d�eduit des

�equations (2.7) et (2.9)), am�eliorant les performances par rapport au r�ecepteur �el�ementaire

qui ne consid�ere que le trajet le plus fort.

En utilisant la commutativit�e de la convolution, un autre sch�ema �equivalent du Rake

(bas de la �gure 2.3) est obtenu en cr�eant Lt versions d�ecal�ees du signal continu re(t). Cet
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ordre correspond �a celui de la forme g�en�erale du BFA de la �gure 2.2. La variable discr�ete

au temps symbole est alors obtenue en recombinant de mani�ere coh�erente ces Lt signaux

recal�es et corrig�es en phase, avant de leur appliquer la corr�elation par le code conjugu�e:

yk[m] = (cH
k
� h

H
� re)(t)jt=mTs = ( cH

k
� (

LtX
lt=1

�
�

lt
:re(t + �lt)) )jt=mTs (2.10)

La caract�erisation de l'interf�erence en sortie du Rake est faite dans [79]. Un deuxi�eme

trajet de propagation entrainera automatiquement de l'interf�erence en sortie du Rake. L'IES

sera g�en�eralement faible lorsque le canal ne comporte pas de trajets exactement espac�es d'un

temps symbole. La situation la plus favorable intervient lorsque la Ri du canal dure moins

d'un temps symbole. Nous avons report�e dans le document [80] de nombreuses illustrations

de cette interf�erence, en pr�esentant des exemples de fonctions de corr�elation entre la forme

d'onde d�esir�ee et les K formes d'ondes actives, dans le cadre d'un canal id�eal ou s�electif en

fr�equence.

2.1.5 Lien avec la formation de voies multiples...

Nous avons vu dans la partie I que les trajets du canal radio-mobile �etaient g�en�eralement

incoh�erents, en raison d'un nombre important de multi-trajets. Faisons ici une parenth�ese

a�n de donner une interpr�etation du Rake 2D (plusieurs capteurs) dans le cas o�u les Lt

trajets seraient coh�erents (pas de micro-trajets). Supposons pour 1 trajet donn�e un même

module d'un capteur (l) �a l'autre, et un d�ephasage obtenu directement par la di��erence

de marche. Pour un r�eseau rectiligne avec un espacement inter-capteur \d", on aurait par

exemple (sans mouvement):

�

(l)
i

= 1; et �

(l)
i
= �2�(l � 1)

d:cos(�i)

v0

sur l = 1:::L capteurs; pour chacun des i = 1:::Lt trajets.

Le �ltre spatio-temporel adapt�e au canal �a trajets multiples (partie gauche du BFA dans

la �gure 2.2) r�ealise deux combinaisons, une relativement aux capteurs, l'autre par rapport

aux trajets. Pour 1 trajet donn�e \i", la recombinaison spatiale est e�ectu�ee en appliquant

simplement un d�ephasage de ��i = +2� d:cos(�i)
v0

du capteur (l � 1) au capteur l. Le retard

global �i associ�e �a ce trajet est �egalement compens�e. Cette recombinaison spatiale n'est autre

qu'une formation de voie ([101], [38]) dans la direction �i du trajet \i".

Pour l'ensemble des trajets, on voit donc qu'avec un cas particulier de canal coh�erent, le

�ltre adapt�e au canal spatio-temporel isole par �ltrage spatial (avec un nombre de capteurs

suÆsant) la contribution de chaque trajet, avant de recombiner les di��erentes contributions

recal�ees. Cela revient �a exploiter le canal s�electif en fr�equence comme une superposition de

Lt canaux non s�electifs par formation de voie large-bande (avec un jeu de d�ephaseurs et une

compensation de retard par trajet).
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2.1.6 Interpr�etation fr�equentielle �a la r�eception

Nous avons vu que lorsqu'on suppose parfaite connaissance du canal et synchronisation

rythme, on peut synth�etiser la situation en sortie du �ltre adapt�e-�echantillonneur �a partir

d'une transformation lin�eaire des symboles �emis, sans faire intervenir les signaux re�cus large-

bande. L'expression temporelle (�a temps discret Ts) du \mod�ele dans la bande symbole" a

�et�e �etablie en (2.2).

Le transfert 
̂
ik
(f) entre les symboles de la source \i" et la sortie de la branche \k" s'ex-

prime en fr�equence par TF de (2.3) comme le repliement de l'inter-spectre large-bande


̂
cont

ik
(fw) dans la bande symbole:


̂
ik
(f) =

+Qr=2X
q=�Qr=2


̂
cont

ik
(f �

q

Ts

) (2.11)

avec:


̂
cont

ik
(fw) =

LX
l=1

ĝ

(l)
i
ĝ

(l)�
k

(fw) (2.12)

= (
LX
l=1

jĥ
(l)
j
2): jĥej

2
ĉiĉ

�

k
(fw)

Nous allons pouvoir interpr�eter pour le cas particulier du CDMA, les notions de spectres

repli�es dans 1
Ts

[58], ou encore de canaux �equivalents repli�es.

Canaux globaux Emission-R�eception repli�es

En sortie de la premi�ere branche, le transfert 
̂
11
(f) est �equivalent �a un Canal Global Emis-

sion/Reception repli�e dans la bande symbole (CGE/Rr) pour le code d�esir�e, 
̂
i1
(f) �a un

CGE/Rr pour l'interf�erent \i 6= 1". Exprim�ee en fr�equence, l'absence d'IES sur la branche \1"

correspond �a un CGE/Rr blanc pour l'utile, et l'absence d'IAM correspond �a des CGE/Rr

nuls pour tous les interf�erents. Ces propri�et�es sont absolument fausses pour les CGE/R avant

repliement 
̂cont
ik

(fw) (interf�erence inter-chips et inter sous-chips sur les canaux large-bande

avant �echantillonnage). Elles expriment simplement, pour le code d�esir�e, une recombinai-

son coh�erente des sous-porteuses, et pour l'interf�erent une recombinaison destructive. Avec

un canal mono-trajet, l'orthogonalit�e au retard nul et la dur�ee �nie des codes assure ces

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

+Q

2
�1X

q=�Q

2

(ĉk: ĉ
�

j
)(f �

q

Ts

) = 

code

ik[0]
= Ækj; 8f (2.13)

Le respect du crit�ere de Nyquist au temps chip pour he � he
H am�ene alors �a:

+Qr=2X
q=�Qr=2

(ĉk: jĥej
2:ĉ�j )(f �

q

Ts
) = Ækj; 8f (2.14)
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Lorsque le canal n'est pas mono-trajet, l'�equation (2.11) de repliement explique la ro-

bustesse de l'�etalement de spectre aux canaux s�electifs puisque le CGE/Rr vu par l'utile

est �nalement un canal de largeur 1
Ts

issu de la superposition coh�erente de Qr canaux de

même largeur, moyennant ainsi la s�electivit�e impos�ee aux di��erentes bandes. Ce ph�enom�ene

renforce largement le "moyennage" r�esultant de la recombinaison coh�erente d'espace obtenue

avec plusieurs capteurs.

La �gure 2.4 montre des CGE/R et CGE/Rr sur la branche \1" pour le code d�esir�e et

pour le code interf�erent \2", avec un canal issu du mod�ele \Vehicular B" caract�eris�e par un

�etalement temporel de l'ordre de 5Ts. On note e�ectivement que le canal large-bande est

tr�es s�electif en fr�equence alors que le canal repli�e est quasiment plat.
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Fig. 2.4 { Exemple de canaux globaux E/R en VB.
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2.1.7 Formulation matricielle des mod�eles �equivalents

FMod�ele large-bande en r�eception

Tout comme la formation de voie qui pr�evil�egie une direction spatiale pour extraire

la source \1" �a partir de la recombinaison coh�erente des sorties des Qr capteurs, le �ltre

adapt�e (sur un capteur) privil�egie en CDMA une \signature fr�equentielle" par recombinaison

coh�erente (sur la branche \1" pour le code d�esir�e) des composantes issues des Qr bandes ou

sous-porteuses, (ce que l'on peut �etablir �a partir de (2.1)):

ŷ(f) = G
H(f) r̂(f) (2.15)

= G
H(f) G(f) â(f) +G

H(f) n̂(f)

o�u

ŷ(f) = [ŷ1(f); :::; ŷK(f)]
T , et G(f) a �et�e d�e�nie en section 1.2 du chapitre 1.

FMod�ele dans la bande symbole de la châ�ne \Transmission-BFA"

Matrice spectrale des inter-canaux repli�es

On d�e�nit, pour chaque fr�equence f appartenant �a [� 1
2Ts

;+ 1
2Ts

[, la matrice spectrale nor-

malis�ee des inter-canaux repli�es dans la bande symbole, regroupant tous les CGE/Rr de la

mani�ere suivante:

�(f)
4

=
1



11 [0]

:

0
B@


̂
11
(f) 
̂

21
(f) � � � 
̂

K1
(f)


̂
12
(f) 
̂

22
(f) � � � 
̂

K2
(f)


̂
1K
(f) 
̂

2K
(f) � � � 
̂

KK
(f)

1
CA

Cette matrice est de dimension K �K, hermitienne et d�e�nie non-n�egative.

Pour l'ensemble des utilisateurs, l'IES correspond �a la non blancheur des termes diago-

naux de �(f), et l'IAM aux termes non-diagonaux non nuls.

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

repliement:

�(f) =
1



11 [0]

: G
H(f) G(f) (2.16)

Mod�ele matriciel dans la bande-symbole

Le mod�ele dans la bande symbole (�gure 2.5) relie directement les K sources de symboles

aux K branches de sortie des �echantillonneurs par l'interm�ediaire de la matrice de transfert

�(f). Il se d�eduit de l'�equation (2.15) du mod�ele large-bande ou directement �a partir de

l'�equation (2.2) apr�es passage en fr�equence et formulation matricielle:
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ΓΓΓΓ (f)

+

K sources K branches

{a1 [m]}

{a2 [m]}

{aK [m]}

y1[m]

+

+

y2[m]

yK[m]

{ηk[m], k=1...K}

Fig. 2.5 { Mod�ele 'bande symbole' du transfert 'transmission+BFA'

ŷ(f) = 

11 [0]: �(f) â(f) + �̂(f) (2.17)

o�u

�̂(f) = [�̂1(f); :::; �̂K(f)]
T = G

H(f) n̂(f).

Le bruit discret �equivalent �
k [m], report�e arti�ciellement en addition sur chaque branche est

gaussien, corr�el�e temporellement et d'une branche �a l'autre. Sa densit�e interspectrale, d'une

branche \i" �a la branche \k" vaut
Ef�̂i(f):�̂�k(f)g

Tslot
= 2N0:
̂ik(f), soit sous forme matricielle:

1

Tslot

:Ef�̂(f) �̂H(f)g = 2N0:
11 [0]: �(f) (2.18)

Deux exemples de matrice j�(f)j sont donn�es pour K = 8 utilisateurs (en �echelles

lin�eaires): en �gure 2.6, l'�etalement temporel du canal est de l'ordre de 1Ts (une r�ealisation

de canal \Pedestrian B" selon le mod�ele ETSI) alors qu'en �gure 2.7, il est de l'ordre de

5Ts (même canal \Vehicular B" qu'en �gure 2.4). Dans les deux exemples, l'interf�erence est

du même ordre de grandeur mais on v�eri�e que la bande de coh�erence en \Vehicular B" est

environ 5 fois plus petite.

2.1.8 Performances du Rake: Interf�erence r�esiduelle, SINR

La puissance d'Interf�erence et de Bruit (Interference and Noise, ou \IN") en sortie de

la premi�ere branche du �ltre adapt�e (matched �lter ou \mf") se d�eduit de l'expression

temporelle des termes d'IES, d'IAM et de bruit d�e�nis en (2.5). En utilisant la d�ecorr�ealtion

des symboles et du bruit, on obtient:

(IN)mf
4
= Efj y

1 [m] � 

11 [0]:a1 [m]j

2
g (2.19)

= A
2
X
n6=0

j 

11 [n]j

2 + A
2

KX
k=2

X
n

j 

k1 [n]j

2 + 

11 [0]:2N0:

1

Ts
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0

1

Fig. 2.6 { Exemple de matrice j�(f)j en \Pedestrian B"

0

1

0

1

Fig. 2.7 { Exemple de matrice j�(f)j en \Vehicular B"
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L'expression de la puissance (IN) en fonction de la fr�equence, �etablie �a partir de l'�equation

(2.19) en utilisant la relation de Parseval, se d�eduit de l'allure des CGE/Rr:

(IN)mf = A2Ts
R

1
Ts

j 
̂
11
(f)� 


11 [0]j
2
df +A2Ts

P
K

k=2

R
1
Ts

j 
̂
k1
(f)j2df + 2N0:

R
1
Ts


̂
11
(f)df

La puissance d'IES se d�eduit de l'aire quadratique en fr�equence entre le CGE/Rr du

code d�esir�e et un canal blanc de même \gain �energ�etique": elle traduit la non blancheur

du CGE/Rr utile. La puissance d'IAM se d�eduit de la somme des aires quadratiques en

fr�equence des CGE/Rr interf�erents de la branche \1". La puissance de bruit se d�eduit de

la bande �equivalente de bruit 

11 [0]:

1
Ts

de la branche 1, c'est �a dire de l'aire sur la bande

symbole du CGE/Rr d�esir�e.

Rapport Signal �a Bruit: SNR

Nous avons vu qu'une strat�egie de r�eception consistait �a ne consid�erer que la sortie de la

premi�ere branche, ce qui n�ecessite seulement la connaisance du code d�esir�e. Le �ltre adapt�e-

�echantillonneur a la propri�et�e de maximiser le SNR (Signal to Noise Ratio) aux instants

d'�echantillonnage:

(SNR)mf =
E[j
11[0]:a1[m]j

2]

E[j�1[m]j
2]

(2.20)

Le SNR en sortie du �ltre adapt�e au temps symbole ne d�epend pas de la forme d'impulsion

donn�ee aux symboles d�ecorr�el�es, et vaut:

(SNR)mf =
A

2


2
11[0]


11[0]:2N0:
1
Ts

= (
2Eb
N0

) (2.21)

Rapport Signal �a Bruit plus Interf�erence: SINR

Le �ltre adapt�e maximise le rapport signal �a bruit mais sans tenir compte de l'interf�erence

(IES et IAM). Pour tenir compte des interf�erences, on utilise g�en�eralement le crit�ere de

qualit�e du rapport signal �a bruit plus interf�erences (\Signal to Interference plus Noise Ratio"

ou SINR).

Pour l'utilisateur \1", le SINR en sortie de la premi�ere branche du �ltre adapt�e s'exprime

�a partir de la matrice �(f) par:

(SINR)
mf

=
A

2


2
11 [0]

(IN)mf

= (
2Eb
N0

):
1

1 + (2Eb
N0

)�
T

Ts
R

1
Ts

j �(f)1� 1j2df
(2.22)

o�u �
T 4

= [1; � � � ; 1] , 1
T 4

= [1; 0; � � � ; 0]

En l'absence d'IES et d'IAM, le �ltre adapt�e obtient le meilleur SINR �egal �a (2Eb
N0

) ainsi que

la probabilit�e d'erreur binaire �el�ementaire id�eale.
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Retenons que:

Dans le cas d'un syst�eme sans d�etection conjointe (ou mono-utilisateur), seule la premi�ere

branche du BFA est mise en place, op�erant �a une recombinaison coh�erente des trajets appel�ee

Rake. Dans ce cas, la suite discr�ete y
1 [m] obtenue est perturb�ee par une IES g�en�eralement

faible et une IAM qui d�epend du nombre de codes actifs et des propri�et�es des codes. Le

r�ecepteur Rake (ou �a �ltre adapt�e unique) se contente de y
1 [m] comme variable de decision,

sans traitement num�erique suppl�ementaire. Il a g�en�eralement de meilleures performances que

le r�ecepteur �el�ementaire (�ltre adapt�e au code d�esir�e seulement, et non pas au canal), en

tirant pro�t de l'�energie des di��erents trajets.

Dans le cas d'un canal multi-trajets caract�eris�e par un �etalement faible par rapport �a

la dur�ee symbole, les contributions aux retards symboles non nuls sont n�egligeables et l'in-

terf�erence se r�esume pratiquement �a l'IAM au retard nul. Tout se passe alors comme si les

formes d'ondes �etaient de dur�ee Ts, mais non orthogonales: c'est la situation trait�ee par

la plupart des auteurs, correspondant �a un syst�eme bien dimensionn�e mais qui exclut de

nombreuses situations en environnement v�ehicule pour le mode TDD.

Dans le cas d'un syst�eme utilisant le BFA complet, les sorties discr�etes des K branches

vont pouvoir être trait�ees num�eriquement pour r�eduire l'e�et de l'interf�erence pr�esente sur

la voie \d�esir�ee". On utilise ainsi la connaissance de tous les codes actifs, même si on ne

s'int�eresse qu'aux symboles associ�es au code d�esir�e. Le post-traitement th�eorique optimal

(crit�ere du maximum de vraisemblance) a �et�e �evoqu�e en annexe II.1. Il n'est pratiquement

jamais envisag�e �a cause de sa complexit�e. Dans notre travail, lorsque le r�ecepteur utilisera

le BFA en tête, nous ne consid�ererons que les post-traitement lin�eaires.

Dans la suite du chapitre, nous allons justement montrer que les solutions du r�ecepteur

lin�eaire \th�eorique" le plus g�en�eral (c'est �a dire appliquant un traitement lin�eaire directement

sur le signal re�cu), obtenues pour des crit�eres classiques, utilisent toujours le BFA en tête.
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2.2 R�ecepteurs th�eoriques lin�eaires

2.2.1 Structure lin�eaire g�en�erale

Ts

d1[m]

r(1)
 (t)

r(L)
 (t) +

l(1) (τ)

l(L) (τ)

Filtrage
spatio-temporel

Échantillonnage
synchrone
au temps-symbole

Prise de
décision

[m] 1â

symbole
estimé

Fig. 2.8 { Synoptique de la structure lin�eaire g�en�erale

La structure multi-capteur lin�eaire (op�erant symbole par symbole) la plus g�en�erale consiste

�a un �ltrage s�epar�e sur les L capteurs. Les sorties des �ltres sont additionn�ees et le r�esultat

est �echantillonn�e �a la cadence symbole pour fournir une estimation fd1[m]g des symboles �emis

fa1[m]g, associ�es au code \1":

d
1 [m] =

LX
l=1

�
l

(l)
1 � r

(l)
�
(t)jt=mTs (2.23)

Cette structure rappelle celle utilis�ee en traitement d'antenne large-bande [66], même si

les objectifs peuvent être di��erents. En traitement d'antenne, les L �ltres s�epar�es d�elivrant

une seule estimation sont g�en�eralement adapt�es pour \�eliminer" les signaux ind�esirables

(radar, sonar) ou pour faire une analyse spatiale (localisation, tomographie ...) prenant

en compte la g�eom�etrie (de la propagation, du r�eseau de capteur). Ici, les crit�eres uti-

lis�es ne concernent pas des sources continues mais seulement l'information discr�ete qu'elles

contiennent au temps symbole. On va chercher �a optimiser ces �ltres, ind�ependamment de

leurs cons�equences spatiales, avec des crit�eres minimisant la variance de l'erreur d'estimation

sur les symboles (obtenue en supposant les symboles d�ecorr�el�es et le canal bien estim�e dans

ce chapitre, ou �a partir des d�ecisions au chapitre 3).

Nous nous focaliserons g�en�eralement sur l'estim�ee (ou variable de d�ecision) d1[m]. Rap-

pelons cependant que la prise de d�ecision �a partir de d1[m] pourra simplement se faire par

d�ecision de quadrant (symboles QPSK), bien que dans le cadre de l'UMTS, la d�ecision est

en fait report�ee apr�es l'�etape de d�ecodage canal.

La variable de d�ecision d1[m] d�e�nie en (2.23) peut s'�ecrire comme un transfert convolutif
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global fglo1i; i = 1:::Kg des symboles, perturb�e par un bruit additif discret �equivalent b1[m]:

d
1 [m] =

KX
i=1

X
n

ai[n]:glo1i[m�n] + b1[m] (2.24)

o�u

glo1i[n] = Ts:glo1i(�)j�=nTs�Pl1Ts et glo1i(�) = Ts:

LX
l=1

(l
(l)
1 � g

(l)
i
)(�) (2.25)

La suite fglo1i[n]g correspond au �ltre global discret �equivalent pour les symboles associ�es

au code \i" et b1[m] =
P

L

l=1(l
(l)
1 �n

(l))(t)jt=mTs�Pl1Ts est le bruit discret perturbant la variable

de d�ecision (associ�ee au code \1"). Pl1 est un entier positif ou nul �egal au retard (exprim�e en

temps symbole Ts) du d�etecteur. Pour les d�etecteurs th�eoriques (partie II), nous consid�erons

un retard nul, c'est �a dire Pl1 = 0.

{a1 [m] }{a1 [m] }

b1 [m]

+

glo K1 [n]

glo 21 [n]

glo 11 [n]

{aK [m] }

{a2 [m] }

d1 [m]

Fig. 2.9 { Mod�ele discret �equivalent au temps symbole de l'�emission/r�eception lin�eaire

Nous nous baserons principalement sur la grandeur de l'erreur quadratique moyenne

(\Mean Square Error" ou MSE) pour d�eriver l'expression du d�etecteur, avec ou sans contrainte

d'annulation de l'interf�erence. La MSE est d�e�nie par:

(MSE)
4

= Efj d
1 [m] � a

1 [m]j
2
g (2.26)

Cette MSE est due au bruit (3�eme terme de la formule 2.27), �a l'IAM (2�eme terme) et �a

un premier terme qui correspond �a l'IES mais aussi �a la cons�equence d'un gain global glo11[0]
pas forc�ement unitaire, sur la voie \utile" au retard nul.

En utilisant toujours la d�ecorr�elation des symboles et du bruit, on obtient:

(MSE) = A
2
X
n

j glo11[n] � Ænj
2 + A

2
KX
k=2

X
n

j glo1k[n]j
2 + 2N0:

LX
l=1

Z +1

�1

jl1(�)j
2
d� (2.27)

Les solutions vont être d�eriv�ees en fr�equence avec le formalisme large-bande �etabli dans

le chapitre pr�ec�edent. Dans le même esprit, la r�eponse en fr�equence du d�etecteur lin�eaire �a

la fr�equence f dans les di��erentes bandes symboles est regroup�ee dans un vecteur de taille

Qr:



CHAPITRE II.2. R�ECEPTION TH�EORIQUE SPATIO-TEMPORELLE EN CDMA 78

l̂

(l)

1 (f) = [l̂
(l)
1 (f �

Qr=2

Ts

); :::; l̂
(l)
1 (f +

Qr=2

Ts

)]T et l̂1(f) = [l̂
(1)

1

T

(f); :::; l̂
(L)

1

T

(f)]T

Apr�es �echantillonnage au temps symbole, une composante �a la fr�equence f de la bande

symbole est obtenue par combinaison lin�eaire de Qr composantes du signal re�cu �a la même

fr�equence dans les di��erentes bandes symboles:

d̂1(f) = l̂

T

1 (f):r̂(f) (2.28)

La fonction de transfert globale des symboles est:

^
glo1k(f) = l̂1

T

(f) : �(f) : 1
k

o�u on rappelle que 1T
k
= [0; � � � ; 0; 1| {z }

k

; 0; � � � ; 0]

Nous pouvons d�ecrire la (MSE) dans le domaine fr�equentiel par:

(MSE) = A2Ts

Z
1
Ts

j ^
glo

11
(f)�1j2df +A2Ts

KX
k=2

Z
1
Ts

j ^
glo

1k
(f)j2df+ 2N0:

Z
1
Ts

jt̂
1
(f)j2df (2.29)

Soit sous forme alg�ebrique:

(MSE) = A
2
Ts:�T

Z
1
Ts

j G
T (f):l̂1(f)� 11j

2
df + 2N0:

Z
1
Ts

l̂1

H

(f):l̂1(f)df (2.30)

Le terme d'int�egration dans l'expression de la MSE est la densit�e spectrale globale de

l'erreur, apr�es �ltrage direct du signal re�cu (nous utiliserons ult�erieurment le symbole \psdd"

pour la d�esigner).

Due �a l'�echantillonage, la dsp 2N0:jt̂1(f)j
2 du bruit b1[m] est p�eriodique de p�eriode 1

Ts
,

avec:

jt̂
1
(f)j2 =

LX
l=1

+Qr=2X
q=�Qr=2

jl̂1(f �
q

Ts

)j2 = l̂

H

1 (f):l̂1(f)

Remarque:

La puissance d'Interf�erences plus Bruit se d�eduit tr�es simplement de la MSE, pour des symboles

d�ecorr�el�es et un d�etecteur lin�eaire, en soustrayant le terme d'erreur quadratique au retard nul:

(IN) = Efj d1[m] � glo11[0]:a1[m]j
2
g

= (MSE) �A2
j1� glo11[0]j

2 (2.31)

Cette correspondance s'�etablit en consid�erant l'�equation temporelle (2.27) de la MSE. Pour la puis-

sance (IN), on a une expression �equivalente �a (2.27) en rempla�cant simplement \Æn" par \glo11[0]:Æn"

dans le premier terme de droite.
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2.2.2 D�etecteur lin�eaire \Zero-Forcing"

F Crit�ere et Solution

Crit�ere

Les crit�eres \Zero Forcing" consistent �a \forcer �a z�ero" l'interf�erence, de sorte que sans

bruit, les symboles estim�es d1[m] soient �egaux aux symboles �emis a1[m]. Nous consid�erons ici

le crit�ere \Zero Forcing optimal" qui consiste �a minimiser la MSE, sous la contrainte

d'annulation de l'IES et de l'IAM. On peut encore le formuler de la mani�ere suivante:

(
(i) Interference (IES et IAM) nulle

(ii) Ampli�cation du bruit minimum

Solution

l̂1

T

zf
(f) =

1



11 [0]

: ê1
T

zf
(f)| {z }

Egaliseur

: G
H(f)| {z }
BFA

(2.32)

avec

ê1
T

zf
(f) = 1T1 [�(f)]

�1 (2.33)

La solution peut se d�ecomposer en deux �etapes. Elle comprend en amont la tête de

r�eception d�ecrite en section 2.1, GH(f), qui consiste en un Banc de Filtre Adapt�e aux

K formes d'ondes spatio-temporelles suivi d'un �echantillonnage synchrone au temps sym-

bole. Chacune des K branches subissent ensuite un �ltrage dans la bande symbole avant

d'être somm�ees pour former la variable de d�ecision. Cette deuxi�eme �etape constitue le banc

d'�egalisation au temps symbole, ê1
T

zf
(f), qui peut être r�ealis�e au moyen de �ltres discrets

op�erant au temps symbole.

Le vecteur ê1
T (f) = [ê11(f); � � � ; ê1K(f)] est form�e par les fonctions de transfert des �ltres

�egaliseurs des K branches. Il est directement obtenu par inversion de la matrice spectrale des

inter-canaux repli�es, en ne conservant que la premi�ere ligne pour le code d�esir�e \1". Ceci est

imm�ediat �a partir du mod�ele dans la bande symbole (�equation (2.17) ou �gure 2.5) lorsque

l'on impose le BFA en tête de r�eception (solution de la forme (2.32)). Notons que l'existence

de la solution suppose [�(f)] inversible, ce qui est g�en�eralement vrai et que nous discuterons

ult�erieurement.

D�emonstration directe

(sans pr�esupposer le BFA en tête)

(i), l̂

T

1 (f):G(f) = 1T1 , ce qui correspond �a temps discret �a glo1i[n] = Æ1i[n]

(ii), l̂

H

1 (f):l̂1(f) minimum
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On utilise la m�ethode de Lagrange pour minimiser 1
2
l̂

H

1 (f):l̂1(f) sous la contrainte (l̂
T

1 (f):G(f)�

1T1 = 0), soit:

@

@l̂1

�
1
2
l̂

H

1 :l̂1 � (GT
:l̂1 � 11):�

�
= 0, o�u le vecteur � de taille K � 1 est �a d�eterminer.

Apr�es d�erivation, on trouve l̂
T

1 = �
T
:G

H , ce qui, inject�e dans (i), donne: �T = 1T1 :(G
H
:G)�1.

On arrive �nalement �a la solution sous la forme l̂
T

1 = 1T1 :(G
H
:G)�1

:G
H qui peut alors s'ex-

primer �a partir de la matrice inter-spectrale �(f) d�e�nie au paragraphe (2.1.7).

Structure th�eorique lin�eaire \optimale": BFA suivi d'un banc d'Egalisation au temps symbole

Pr�ecisons d�es �a pr�esent que la structure lin�eaire impos�ee de r�eception que nous venons

d'�etablir pour un crit�ere Zero-Forcing sera conserv�ee avec un crit�ere MMSE. Seuls les jeux

de coeÆcients du Banc d'Egalisation ê1
T (f) seront di��erents.

Ts

y1 [m]

y2 [m]

yK [m]

r(1)
 (t)

r(L)
 (t)

he
H(τ)

+

cK 
H (τ)

c2 
H (τ)

c1 
H

  (τ)c1 
H

  (τ)
h(1) H (τ)

h(L) H (τ)

Banc de filtres adaptés

he
H(τ)

e11[n]e11[n]
+

e12[n]

e1K[n]

d1 [m]

Ts-Egaliseur

Fig. 2.10 { Synoptique de l'�egaliseur lin�eaire th�eorique (crit�ere ZF ou MMSE) pour 

11 [0] = 1

Notons que même si on utilise la connaissance de tous les codes, on estime seulement les

symboles relatifs au code d�esir�e.

Reformulation en temps:

En pr�esence d'interf�erences, un �egaliseur combine lin�eairement les sorties des K branches

y
k [m] du banc de �ltres adapt�es - �echantillonneurs apr�es �ltrage num�erique par un banc de

�ltres fe1k[n]g op�erant au temps symbole, a�n de former la variable de d�ecision d
1 [m]:

d
1 [m] =

1



11 [0]

:

KX
k=1

(e1k � yk)[m] (2.34)

Le transfert global vu par les symboles et d�e�ni en (2.25) devient:

glo
1i [n]

=
1



11 [0]

KX
k=1

(e
1k
� 


ik
)[n]
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Avec cette structure impos�ee (ZF ou MMSE):

- la fonction de transfert globale des symboles devient:
^
glo

1k
(f) = ê1

T (f) : �(f) : 1
k

- la fonction de transfert globale du bruit t̂
1
(f) est telle que:

jt̂
1
(f)j2 = 1



11 [0]

ê1
H(f) : ��(f) : ê1(f)

A partir de ces expressions, on �etablit, en ommettant (f) dans le second membre pour

all�eger les notations, que la dsp de l'erreur (d1[m] � a1[m]) prend la forme:

psd

A2Ts
(f) = ê1

H(���� +
N0

2Eb
: ��)ê1 � 2Refê1

H��11g+ 1 (2.35)

Ces expressions sont g�en�erales �a la structure repr�esent�ee en �gure 2.10, quelque soit le

crit�ere d'optimisation des coeÆcients de l'�egaliseur.

Sym�etrie Hermitienne et dur�ee in�nie des r�eponses impulsionnelles des �egaliseurs

Les jeux de coeÆcients du banc d'�egalisation ont une sym�etrie Hermitienne, ce qui se

d�eduit directement de la solution Zero-Forcing (2.33). Cette propri�et�e pourra être exploit�ee

en situations multi-codes, o�u plusieurs codes d�esir�es ku = 1:::Ku sont �a d�ecoder. Cette

sym�etrie, exprim�ee en fr�equence et en temps, s'�ecrit:

ê
jk
(f) = ê

�

kj
(f) et e

jk[n] = e
�

kj[�n] pour j; k = 1:::K; 8n 2 Z

On constate que les r�eponses impulsionnelles discr�etes des �ltres �egaliseurs \th�eoriques"

sur les di��erentes branches sont non causales, avec en particulier e
kk[n] = e

�

kk[�n]. Elles sont

th�eoriquement �a dur�ee in�nie, ce que nous justi�erons dans la discussion 1.1 de la partie III.

Pour le code d�esir�e num�ero \1", les coeÆcients de la premi�ere branche sont normalement

les plus �energ�etiques. Les coeÆcients des autres branches contribuent �a la d�ecorr�elation,

pour annuler l'interf�erence IAM pr�esente en sortie du BFA. En contexte mono-utilisateur

[108], l'�etalement de l'�energie de la r�eponse impulsionnelle d�epend de la proximit�e avec le

cercle unit�e des z�eros du polynome en Z repr�esentant le canal repli�e, 
ZTs11 (z). Autrement

dit, l'�etalement sera important si le module de 
̂11(f) = 


ZTs
11 (ej2�fTs) a une valeur proche

de z�ero pour une fr�equence f de la bande symbole, ce qui est fortement improbable grace �a

l'exc�es de bande fourni par l'�etalement de spectre, comme discut�e en section 2.1.6.

Existence de la solution Z�ero-Forcing

En ne consid�erant pas de contrainte de causalit�e ou de dur�ee �nie pour les r�eponses

impulsionnelles du banc d'�egalisation, l'annulation d'interf�erence n�ecessite que la matrice

d�e�nie non n�egative �(f) soit de rang plein K pour n'importe quelle fr�equence de la bande

symbole (f 2 [� 1
2Ts

;+ 1
2Ts

[). Ce rang est �egal au rang de la matrice G(f), �etant donn�ee la

relation (2.16).

A partir de la d�ecomposition (1.11) valable en lien descendant, le rang de G(f) peut

être d�ecrit �a partir des z�eros du module de la r�eponse en fr�equence du canal de propagation
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ĥ
(l)(fw). On v�eri�e facilement que G(f) est de rang plein 8f , et ainsi \inversible �a gauche", si

les L spectres jĥ(fw)j
2 des canaux de propagation n'ont de z�ero commun �a aucune fr�equence

fw de la large-bande. Notons que l'abscence d'annulation du module large-bande est une

condition suÆsante mais qui n'est pas n�ecessaire.

Au contraire, pour une situation mono-capteur (L = 1), si le spectre du canal de propaga-

tion a un z�ero commun �a une fr�equence f1 dans plus de (Qr�K) bandes symboles di��erentes,

la matrice G(f) est n�ecessairement de rang d�e�cient pour cette fr�equence sp�eci�que.

En conclusion, le rang normal (c'est �a dire \pour presque tout f") est plein et �a moins

de canaux pathologiques (pr�esentant des z�eros bien particuliers dans la bande de transmis-

sion), la solution Zero-Forcing optimale existe (rang plein \pour tout f"), avec une r�eponse

impulsionnelle th�eorique non causale et �a dur�ee in�nie.

F Performances en MSE, SINR, BER

Mod�ele discret sans interf�erence

Apr�es annulation de l'interf�erence par l'�egaliseur, la variable de d�ecision est seulement

perturb�ee par un bruit additif Gaussien. L'�equation (2.24) se r�esume �a:

d1[m] = a1[m] + b1[m] (2.36)

On retrouve l'�equation d'une situation mono-utilisateur au travers d'un canal global

respectant le crit�ere de Nyquist. Pourtant les performances ici seront nettement d�egrad�ees

par rapport �a la situation id�eale, �a cause d'une variance de bruit nettement sup�erieure. Pour

le code d�esir�e, le �ltre global (incluant l'�egaliseur de la premi�ere branche) respecte bien le

crit�ere de Nyquist mais il n'a pas �et�e �equir�eparti entre Emission et R�eception (au point

d'addition du bruit). On peut dire �egalement que l'ampli�cation de la contribution du bruit

thermique additif repr�esente le prix �a payer pour obtenir l'annulation de l'interf�erence due

aux autres utilisateurs, en situation de canal s�electif en fr�equence.

Pr�ecisons qu'il existe une in�nit�e de �ltres de r�eception capables de supprimer l'in-

terf�erence. Celui que nous venons de d�ecrire, quali��e de \Zero-Forcing optimal" est justement

celui qui ampli�e le moins le bruit.

Caract�erisons la composante due au bruit r�esiduel en sortie du banc d'�egalisation: La dsp


̂b1
(f) de ce bruit discret s'obtient facilement:


̂b1
(f) = 2N0:l̂1

H

zf
(f)l̂1

zf
(f) = 2N0:

1


11[0]

: 1T1 [�(f)]
�1
11| {z }

ê11zf (f)

Ainsi, la dsp du bruit apr�es �egalisation ZF n'est conditionn�ee que par la r�eponse en fr�equence

du �ltre �egaliseur de la premi�ere branche fê11gzf(f). On d�eduit l'autocorr�elation du bruit:


b1 [n] = Efb1[m]:b
�

1[m�n]g = (2N0:
1

Ts

) :
1


11[0]

:e
11zf [n]
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qui prend la forme des coeÆcients de l'�egaliseur de la premi�ere branche pour le code d�esir�e

num�ero \1". Evidemment, si le code d�esir�e �etait le code \ku 6= 1", il faudrait consid�erer la

r�eponse du �ltre de la branche \ku", soit fêkukugzf(f).

Expressions MSE, SINR, BER

Ainsi, L'Erreur Quadratique Moyenne (MSE) en sortie du d�etecteur Zero-Forcing (ZF)

est form�ee seulement �a partir de la contribution du bruit, ampli��ee par le processus de

for�cage �a z�ero des interf�erences. Elle s'obtient comme une fonction proportionnelle �a la dsp

monolat�erale du bruit N0 �a l'entr�ee du r�ecepteur:

(MSE)
zf
= (2N0:

1

Ts

) :
1



11 [0]

: e
11zf [0]

(2.37)

On en d�eduit le SINR en sortie du d�etecteur:

(SINR)
zf
=

A
2

(MSE)
zf

= (
2Eb
N0

):
1

e
11zf [0]

(2.38)

La Probabilit�e d'erreur (Pe)
zf

s'exprime directement �a partir du SINR, sous la forme 1

Q(
q
(SINR)

zf
) , puisque apr�es �egalisation (Cf 2.36) on retrouve exactement les symboles

�emis de l'utilisateur \1", perturb�es par un bruit gaussien. L'expression de (Pe)
zf
prend alors

une forme simple et classique:

(Pe)
zf
= Q(

s
(
2Eb
N0

):
1

e
11zf [0]

) (2.39)

facteur de d�egradation

Le coeÆcient au retard nul de la branche \1" de l'�egaliseur e
11zf [0]

joue un rôle fondamental

puisqu'il d�ecrit enti�erement les performances du syst�eme. Plus pr�ecis�ement, il exprime le

facteur de d�egradation du SINR mais aussi de la Probabilit�e d'erreur, par rapport �a une

situation de canal id�eal. Le facteur de d�egradation correspond �a l'aire fr�equentielle du motif

num�ero \1" de la diagonale de la matrice spectrale inverse des inter-canaux repli�es:

e
11zf [0]

= Ts

Z
1
Ts

[ �(f)�1 ]
11
df

On v�eri�e que:

- e
11zf [0]

est un r�eel positif, obtenu par int�egration de termes positifs issus de diagonales de

matrices hermitiennes d�e�nies non-n�egatives.

- e
11zf [0]

� 1, ce que l'on peut d�eduire de la mani�ere suivante:

lorsque �(f) est inversible, elle est d�e�nie positive. Elle admet alors une d�ecomposition de

Cholesky [39] (ou d�ecomposition spectrale): �(f) = L(f):LH(f) o�u L(f) est une matrice

triangulaire inf�erieure de taille K�K avec des �el�ements positifs sur la diagonale. L'in�egalit�e

1. la fonction Q(:) mesure l'aire sous la queue de distribution de la Gausienne: Q(x) = 1p
2�

R1
x
e�u

2
=2 du.
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de Schwartz permet de d�eduire le r�esultat:

Ts:

Z
1
Ts

1T1 L(f):L
H(f)11df

| {z }

11[0]


11[0]
=1

: T s:

Z
1
Ts

1T1 L
H�1(f):L�1(f)11df

| {z }
e
11zf [0]

� jTs:

Z
1
Ts

1T1 L(f):L
�1(f)11df j

2

| {z }
1

- la situation sans d�egradation (e
11zf [0]

= 1) correspond �a un canal mono-trajet et l'utilisa-

tion de codes orthogonaux. On peut le d�eduire de l'in�egalit�e de Schwartz qui devient une

�egalit�e lorsque LH(f) est, �a un facteur multiplicatif pr�es, �egale �a L�1(f), c'est �a dire lorsque

la matrice �(f) a la forme d'une matrice identit�e 8f , ce qui n�ecessite K formes d'ondes

orthogonales.

- Etant donn�e l'abscence d'interf�erence et un gain global glo
11zf [0]

unitaire, on a (IN)zf =

(MSE)zf , ce qui peut se d�eduire de (2.31).

La �gure 2.11 donne l'exemple d'une matrice inverse j�(f)�1
j en \Pedestrian B". La

premi�ere ligne repr�esente ainsi le module en fr�equence des �ltres �egaliseurs ê
1k
(f) pour k =

1 �a 8; le facteur de d�egradation pour l'utile \1" est assez faible (+1.2 en dB).

0

1

0

1

Fig. 2.11 { Exemple de matrice j�(f)�1
j en PB
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2.2.3 D�etecteur lin�eaire \MMSE"

F Crit�ere et Solution

Crit�ere

Le crit�ere \MMSE" (MinimumMean Square Error) consiste �a minimiser l'Erreur Quadra-

tique Moyenne de la variable de d�ecision, d�e�nie en (2.26), sans aucune contrainte contraire-

ment au crit�ere \Zero-Forcing". Le �ltre lin�eaire l̂1
T

me
(f) obtenu avec ce crit�ere est g�en�eralement

appel�e �ltre de Wiener.

Solution

l̂1

T

me
(f) =

1



11 [0]

: ê1
T

me
(f)| {z }

Egaliseur

: G
H(f)| {z }
BFA

(2.40)

avec

ê1
T

me
(f) = 1T1 [�

0(f)]
�1

(2.41)

et

�0(f) = �(f) + ( N0
2Eb

):I
K

(2.42)

Comme annonc�e, la solution th�eorique lin�eaire utilise la même structure impos�ee qu'avec

le crit�ere ZF, avec en tête le BFA-�echantillonneur, suivi d'un banc d'�egalisation au temps

symbole.

L'inversion de la matrice spectrale des inter-canaux repli�es est ici r�ealis�ee apr�es ajout

d'un facteur bruit �a signal N0

2Eb
sur la diagonale. Ainsi, comme en situation mono-utilisateur,

l'inversion partielle du MMSE limite l'ampli�cation du bruit aux fr�equences o�u le rapport

signal �a bruit est mauvais. De plus, du moment que la puissance du bruit n'est pas nulle,

l'inverse de �0(f) est toujours d�e�ni et la solution MMSE existe toujours, contrairement au

cas ZF. Le r�ecepteur MMSE a le comportement du r�ecepteur ZF dans les situations de fort
Eb

N0
et est r�eduit �a la tête de r�eception (BFA) dans les situations extrêmes oppos�ees.

En pr�esupposant le BFA en tête (forme de la solution (2.40)), la solution (2.41) pour

l'�egaliseur est obtenue telle quelle, en minimisant par rapport �a ê1(f) la densit�e spectrale de

l'erreur, d�e�nie en (2.35).

D�emonstration directe

(sans pr�esupposer le BFA en tête)

1) expression directe:

La solution est obtenue en minimisant, pour chaque fr�equence f de la bande symbole, l'ex-

pression g�en�erale de la dsp de l'erreur en sortie du d�etecteur global l̂1(f), repr�esent�ee par le
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terme d'int�egration de la (MSE) en (2.30). On peut faire apparâ�tre une forme quadratique:

psdd

A
2
Ts

(f) = l̂

H

1

�
G
�
G
T +

N0

2Eb
:I

LQr

�
l̂1 � 2<

�
l̂

H

1 :(G
�11)

�
+ 1 (2.43)

La minimisation d'une telle forme quadratique est classique et conduit �a:

l̂1

T

me
(f):

�
G G

H(f) +
N0

2Eb
:I

LQr

�
= 1T1G

H(f) (2.44)

soit, lorsque la dsp du bruit N0 n'est pas nulle, �a la solution:

l̂1

T

me
(f) = 1T1G

H(f)| {z }
ĝ
H

1
(f)

:

�
G G

H(f) +
N0

2Eb
:I

LQr

��1

(2.45)

avec
(MSE)me
A

2
Ts

=

Z
1
Ts

�
1� l̂1

T

me
(f)G(f)11

�
df (2.46)

Cette forme directe de Wiener [43] [15], obtenue comme solution du probl�eme de minimisa-

tion, n'a pas l'apparence de la solution �enonc�ee en (2.40). Elle correspond �a une transfor-

mation par �ltrages lin�eaires large-bande en amont, suivie d'une corr�elation unique avec la

forme d'onde d�esir�ee (sur chaque capteur), comme sch�ematis�ee sur la �gure 2.12.

2) expression de la solution sous forme de \BFA et banc d'�egalisation au temps symbole":

Envisageons les 2 cas possibles:

2.1- en abscence de bruit (N0 = 0), la solution large-bande (2.45) n'est pas d�e�nie car la

matrice carr�ee
�
G G

H
�
de taille LQr � LQr est singuli�ere (car de rang � K). En fait, en

l'abscence de bruit, il existe une in�nit�e de solutions optimales qui annulent compl�etement

la MSE, et la solution par banc de �ltre adapt�e (2.32) en est une, se r�esumant alors sans

bruit au pseudo-inverse de G(f), soit (GH(f):G(f))�1
:G

H(f).

2.1- en pr�esence de bruit (N0 6= 0), on peut v�eri�er (par d�ecomposition en valeurs singuli�eres

de G(f) par exemple) que
�
G(f) GH(f) + N0

2Eb
:I

LQr

�
est inversible.

A partir de (2.44) et en multipliant �a droite par G(f), on obtient:

l̂1

T

me
(f)G(f) = 1T1 �(f)�

0�1(f) = 1T1 �
0�1(f)�(f) (2.47)

A partir de (2.44), on obtient encore

l̂1

T

me
(f) = (

2Eb
N0

):

0
BB@1T1 :�0(f)�0�1(f)| {z }

I
K

�l̂1
T

me
(f)G(f)

1
CCA :G

H(f) (2.48)

En injectant (2.47) dans (2.48) et en utilisant (2.42), on obtient la forme g�en�erale de la

solution par BFA �enonc�ee en (2.32).
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Ts

r(1)
 (t)

r(L)
 (t)

g1 
(1)H

  (τ)g1 
(1)H

  (τ)

correction large-bande

d1 [m]

filtres adaptés 
à la forme 

d’onde désirée

filtre large-bande «11»

filtre large-bande «LL»

( ) 1

2Eb
0N

I)(  )(
−

+fGG H

+

g1 
(L)H

  (τ)g1 
(L)H

  (τ)
+

+

Fig. 2.12 { formulation directe (Wiener) de la solution MMSE, �equivalente �a la structure

th�eorique lin�eaire par BFA

F Performances en MSE, SINR, BER

On d�eduit l'expression de la MSE des �equations (2.46) et (2.47) en fonction du gain

global glo
11me [0]

sur toute la châ�ne E/R pour l'utilisateur \1":

(MSE)me = A
2(1� glo11me[0]) (2.49)

o�u

glo11me[0] = Ts

Z
1
Ts

1T1 [ �
0(f)

�1
�(f) ]11df (2.50)

Le facteur glo
11me [0]

est un r�eel positif inf�erieur ou �egal �a 1 (la MSE �etant n�ecessairement

r�eelle et positive), g�en�eralement tr�es proche de 1. L'�egalit�e �a 1 se produit en situation \sans

bruit", o�u le d�etecteur MMSE se comporte exactement comme le d�etecteur ZF en restituant

une MSE nulle.

La (MSE) peut d'ailleurs être exprim�ee en fonction de la dsp du bruit. En substituant

1 =
R

1
Ts

1T1 �
0(f)

�1
�0(f)11df et (2.50) dans (2.49), on obtient une forme de (MSE) similaire

au cas ZF, mais cette fois e11me[0] d�epend de la dsp N0 du bruit:

(MSE)me = (2N0
1

Ts

)
1


11[0]

:e11me[0] (2.51)

o�u le coeÆcient au retard nul de l'�egaliseur s'�etablit en fr�equence par:

e11me[0] = Ts

Z
1
Ts

1T1 �
0�1(f)11df

On v�eri�e que:

{ le facteur global de la branche \1" est tel que:

glo11me[0] = 1� (
N0

2Eb
):e11me[0] (2.52)

On obtient cette relation en rempla�cant �(f) par �0(f)� ( N0

2Eb
):I

K
dans (2.50).
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{ le coeÆcient au retard nul de l'�egaliseur est un r�eel positif tel que:

e11me[0] �
1

1 + ( N0

2Eb
)

(2.53)

Cette in�egalit�e est obtenue en utilisant la d�ecomposition de Cholesky �0(f) = L
0(f):L0H(f)

o�u L0(f) est une matrice triangulaire inf�erieure de taille K �K avec des �el�ements po-

sitifs sur la diagonale. L'in�egalit�e de Schwartz permet d'�ecrire:

Ts:
R

1
Ts

1T1 L
0(f):L0H(f)| {z }

�(f)+(
N0
2Eb

):I
K

11df : Ts:

Z
1
Ts

1T1 L
0H�1(f):L0�1(f)11df

| {z }
e
11me [0]

� 1

On conclut que e11me[0] est minor�e et que le minimum
�
e11me[0]

�
min

est obtenu lorsque

L
0H(f) et L0�1(f) coincident �a une constante pr�es, c'est �a dire lorsque la matrice �0(f)

est proportionnelle �a la matrice Identit�e. Le minimum est donc atteint pour �(f) = I

K
,

d'o�u l'on d�eduit que:
�
e11me[0]

�
min

=
�
Ts

R
1
Ts

1T1 (IK + ( N0

2Eb
):I

K
)11df

��1

= 1

1+(
N0
2E

b

)
.

La puissance d'Interf�erence plus bruit en fonction de la MSE (�equations (2.31) et (2.49))

s'�ecrit:

(IN)me = glo11me[0]:(MSE)me

Le coeÆcient au retard nul de l'�egaliseur est cette fois normalis�e par le gain global pour

former le facteur de d�egradation du SINR, ce qui est exprim�e au travers de:

(SINR)
me

=
A

2
glo

2
11me[0]

(IN)me
(2.54)

= (
2Eb
N0

): glo
11me [0]

:

1

e
11me [0]

(2.55)

On v�eri�e �a partir des �equations (2.52) et (2.53) que le facteur de d�egradation est un r�eel

positif sup�erieur �a 1:

(�I)me = e11me[0]:
1

glo11me[0]

� 1

Les SINR des trois types de r�ecepteurs qui viennent d'être d�ecrits (�ltre adapt�e, r�ecepteur

ZF optimal, r�ecepteur MMSE) sont inf�erieurs �a (2Eb
N0

). Pour les situations de fort (Eb
N0
), ils

sont ordonn�es de la mani�ere suivante:

(SINR)
mf

� (SINR)
zf
� (SINR)

me
� (2Eb

N0
) si

2Eb
N0

>> 1 En terme

d'Erreur Quadratique Moyenne, conform�ement aux crit�erex utilis�es, on a:

(MSE)me � (MSE)zf et (MSE)me � (MSE)mf

On s'attend ainsi �a am�eliorer les performances de la tête de r�eception par un compl�ement

d'�egalisation, MMSE de pr�ef�erence si le bruit n'est pas n�egligeable.
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F Quelques Commentaires

{ la solution MMSE est garantie en pr�esence de bruit. Elle n�ecessite n�eanmoins la connai-

sance du rapport Eb

N0
dans cette version th�eorique, �etablie directement �a partir de la

connaissance du canal. On pourra �evidemment en pratique remplacer Eb

N0
par un facteur

de r�egularisation � comme sugg�er�e en �egalisation mono-utilisateur dans [109].

{ la R�eponse impulsionnelle de ce d�etecteur est �egalement in�ne, non causale, avec une

sym�etrie hermitienne pour les coeÆcients du banc d'�egalisation. N�eanmoins, pour un

niveau de bruit non n�egligeable, la d�ecroissance des coeÆcients est plus rapide que pour

la solution Zero-Forcing, ce qui g�en�eralise le cas mono-utilisateur non CDMA [108].

{ on peut montrer que l'ampli�cation du bruit diminue avec le niveau de bruit int�egr�e

dans la bande \chip" de r�eception, et donc avec le rapport N0

Eb
. Cette ampli�cation peut

se mesurer par la norme de la r�eponse en fr�equence du d�etecteur l̂1
H

me
(f):l̂1

me
(f).

2.3 Lien avec les r�esultats g�en�eraux en multi-capteur

non CDMA avec brouilleurs

Dans ce paragraphe, nous nous proposons de faire le lien entre les structures th�eoriques

lin�eaires que nous venons d'�etablir et celles obtenues il y a quelques ann�ees [105], [104],

[19], [63] en contexte \multi-capteur, mono-utilisateur (non-cdma), avec brouilleurs et canal

s�electif". Les structures que nous avons �etablies doivent correspondre �a une forme particuli�ere

de ces r�esultats ant�erieurs puisque nous nous int�eressons seulement aux symboles d'un uti-

lisateur particulier (ou code d�esir�e), et que les signaux associ�es aux autres codes peuvent

être consid�er�es comme des brouilleurs (dont la forme d'onde est, ici, connue). Par ailleurs,

nous avons montr�e dans la partie I que le syst�eme avec �etalement de spectre adopte bien la

forme d'une communication num�erique classique, en rempla�cant simplement les impulsions

de mise en forme classiques par des impulsions large-bande.

Rappelons les r�esultats multi-capteurs non CDMA avec brouilleurs, issus de [19]:

La structure th�eorique lin�eaire optimale (crit�ere ZF et MMSE) comporte (Cf bas (c-) de la

�gure 2.13):

{ une tête de r�eception permettant d'obtenir une suite discr�ete y01[m] au temps symbole

�a partir des signaux continus re�cus sur chaque capteur. Cette tête de r�eception a �et�e

d�enomm�ee FAST (Filtre Adapt�e Spatio Temporel) par les auteurs fran�cais cit�es. Elle

comporte:

1- un �ltre spatio-temporel blanchisseur des interf�erences et du bruit, en entr�ee du

r�ecepteur,

2- un banc de �ltres adapt�es �a la forme d'onde globale de l'utile vue par chaque capteur,

soit g
(1)
1

H

(�), ..., g
(L)
1

H

(�), avant recombinaison en une seule voie.

3- un �echantilloneur synchrone �a la cadence Ts.



CHAPITRE II.2. R�ECEPTION TH�EORIQUE SPATIO-TEMPORELLE EN CDMA 90

{ un �egaliseur synchrone au temps symbole, commun �a tous les capteurs. Cet �egaliseur

inverse en fr�equence (compl�etement en ZF ou en tenant compte de ( N0

2Eb
) en MMSE)

le canal global discret jusqu'�a l'entr�ee de l'�echantillonneur, constitu�e du repliement de

l'ensemble \canal-FAST".

Nous nous int�eressons au d�etecteur lin�eaire avec le crit�ere MMSE. En utilisant le forma-

lisme fr�equentiel large-bande, la formulation sous forme vectorielle du d�etecteur est:

l̂
0

1

T

me
(f) =

�
ĝ
H

1
(f)R�1

IN
(f)ĝ

1
(f) + 1

��1

| {z }
Ts�egaliseur

: ĝ
H

1
(f) : R�1

IN
(f)| {z }

FAST

(2.56)

avec

R

IN
(f) =

�
R

I
(f) + (

N0

2Eb
):I

LQr

�
et 
11[0]:R

I
(f) = G(f):GH(f)� ĝ

1
(f):ĝH

1
(f)

o�u R
IN
(f) d�esigne la matrice de corr�elation en fr�equence des \interf�erences plus bruit", et

R

I
(f) d�esigne la matrice de corr�elation en fr�equence des interf�erents (ou brouilleurs), calcul�es

en supposant les symboles des di��erents codes et le bruit d�ecorr�el�es. Ces matrices peuvent

être d�eduites de la repr�esentation large-bande (1.10).

Cette structure th�eorique lin�eaire MMSE de r�eception, exprim�ee par l'�equation (2.56), a

une allure di��erente de celle �enonc�ee dans les paragraphes pr�ec�edents. Nous allons montrer

qu'elle est en r�ealit�e strictement �equivalente.

D�emonstration

Partons de la forme directe (de Wiener) du d�etecteur MMSE que nous avons �etablie en

�equation (2.45) et exprimons la en fonction de R
IN
(f):

l̂1

T

me
(f) = ĝ

H

1
(f):

�
R

IN
(f) + ĝ

1
(f):ĝH

1
(f)
��1

d'o�u l'on d�eduit, en utilisant l'inversibilit�e de R
IN
(f):

l̂1

T

me
(f) = ĝ

H

1
(f):R�1

IN
(f):

�
I

LQr

+ ĝ
1
(f):ĝH

1
(f):R�1

IN
(f)
��1

En utilisant la relation:�
1 + ĝ

H

1
(f):R�1

IN
(f):ĝ

1
(f)
�

| {z }
scalaire

:ĝ
H

1
(f):R�1

IN
(f) = ĝ

H

1
(f):R�1

IN
(f)

�
I

LQr

+ ĝ
1
(f):ĝH

1
(f):R�1

IN
(f)
�

on arrive au r�esultat l̂1
T

me
(f) = l̂

0

1

T

me
(f) par l'interm�ediaire de:

ĝ
H

1
(f):R�1

IN
(f):

�
I

LQr

+ ĝ

1
(f):ĝH

1
(f):R�1

IN
(f)
��1

=
�
1 + ĝ

H

1
(f):R�1

IN
(f):ĝ

1
(f)
��1

:ĝ
H

1
(f):R�1

IN
(f)
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Fig. 2.13 { 3 fa�cons �equivalentes de formuler le r�ecepteur lin�eaire th�eorique MMSE:

(a-): Forme directe de Wiener: Correcteurs large-bande + FA �a la seule forme d'onde d�esir�ee;

(b-): BFA + banc d'�egaliseurs au temps Ts;

(c-): FAST avec blanchiment + �egaliseur synchrone mono-utilisateur.

La �gure 2.13 montre ainsi les 3 fa�cons �equivalentes de repr�esenter le r�ecepteur lin�eaire

MMSE, utilisant la connaissance de tous les codes et du rapport (Eb
N0
).

Notes:

1-) les �echantillons num�eriques au temps symbole en sortie du FAST constituent un r�esum�e ex-

haustif pour la d�etection des symboles de l'utilisateur d�esir�e. En situation mono-utilisateur avec

brouilleurs, la meilleure estimation possible des symboles pourra être obtenue par traitement

num�erique (non lin�eaire) au temps symbole de ces �echantillons discrets.

2-) la r�ef�erence [5] fournit une bonne revue des r�ecepteurs optimums th�eoriques dans le cas multi-

capteur, mono-utilisateur (non-CDMA). Elle �etablit les solutions optimales pour le d�etecteur �a MV,

les structures non-lin�eaires �a d�ecision dans la boucle, et les structures lin�eaires ZF et MMSE. Cette

derni�ere apparait alors comme un cas particulier des solutions (b-) et (c-) pr�esent�ees ici.
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2.4 Commentaires et Conclusion

Les solutions lin�eaires de d�etection multi-utilisateur (crit�eres Zero-Forcing ou MMSE)

sont bas�ees sur l' inversion \compl�ete ou partielle" de la matrice spectrale des inter-canaux

repli�es. Ceci g�en�eralise les r�esultats classiques obtenus avec des canaux faiblement s�electifs,

bas�es sur la matrice de corr�elation des codes au retard nul; Avec des canaux �a faible �etalement

temporel devant la dur�ee symbole, l'�egaliseur n'a pas de profondeur temporelle et se r�esume

�a recombiner lin�eairement les y
k [m]. Dans ce cas, la matrice spectrale des inter-canaux repli�es,

blanche en fr�equence (mais non diagonale si les formes d'ondes ne sont plus orthogonales),

est identique �a la matrice de corr�elation au retard nul puisque la dimension fr�equence n'in-

tervient plus. On retrouve alors les �egaliseurs d�ecrits par les auteurs de [107], [61], [103],

[76]. En pr�esence de CGE/Rr s�electifs dans la bande symbole, on rajoute alors la dimension

fr�equence f , ce qui est �equivalent �a traiter ind�ependemment plusieurs canaux non s�electifs

�a bande �etroite par rapport �a 1
Ts

(stationnarit�e au 2nd ordre des �echantillons au temps Ts).

Le d�etecteur lin�eaire Zero-Forcing supprime l'interf�erence, sans pr�esupposer la forme de

la modulation de base, du moment que c'est une modulation num�erique lin�eaire, respectant

la forme (1.1) du chapitre 1. Notons �egalement que le d�etecteur ZF optimal n'�egalise pas le

canal large-bande de propagation mais corrige seulement l'e�et du canal sur les symboles

num�eriques observ�es �a temps discret, g�en�eralisant les r�esultats mono-utilisateur [108], [58].

Il annule ainsi l'interf�erence sur les symboles tout en minimisant (sous contrainte) l'ampli-

�cation du bruit, contrairement au d�etecteur ZF non-optimal qui consisterait �a inverser le

canal large-bande (dans la bande chip 1
Tc
) avant la corr�elation avec le seul code utile. Une

telle �egalisation du canal large bande, ne b�en�e�cierait pas du repliement constructif (propre

�a la solution optimale), ce qui entrainerait une ampli�cation tr�es importante du bruit, iden-

tique quelque soit le nombre de codes actifs K. La solution ZF optimale a au contraire des

performances optimis�ees par rapport �a K, comme nous le veri�erons au chapitre suivant.

Le crit�ere MMSE permet de faire le meilleur compromis vis �a vis des 2 perturbateurs, bruit

et interf�erence. Rappellons n�eanmoins que les performances en TEB ne seront g�en�eralement

pas les meilleures possibles, �a moins que l'interf�erence puisse être consid�er�ee comme approxi-

mativement Gaussienne (tr�es grand nombre d'utilisateurs). Notons aussi que si nous avions

utilis�e le crit�ere de maximisation du SINR, les solutions auraient �et�e plus complexes, bas�ees

sur des calculs de vecteurs propres en fr�equence.

Nous avons abouti �a des m�ethodes tr�es simples d'�evaluation des performances; Pour le

facteur de d�egradation ZF par exemple, on part de la r�eponse en fr�equence du canal vue

par chaque capteur, on forme la matrice des inter-spectres repli�es, on l'inverse pour chaque

fr�equence et on mesure l'aire en fr�equence du premier motif. Nous sommes maintenant �a

même d'appliquer ces m�ethodes au calcul des performances des d�etecteurs lin�eaires (Rake2D,

lin�eaire ZF, ou MMSE), pour un canal d�eterministe invariant dans le temps donn�e.



Chapitre 3

Application du calcul de

performances th�eoriques pour

di��erents mod�eles d'environnement

3.1 Calcul de performances moyennes pour un canal �a

variations al�eatoires

3.1.1 Synth�ese pour un canal invariant

Pour une r�eponse impulsionnelle donn�ee de canal d�eterministe et invariant dans le temps,

les performances des d�etecteurs vont être �evalu�ees �a partir des formules th�eoriques (2.22, 2.38,

2.39, 2.55) d�evelopp�ees au chapitre 2, en approximant les mesures d'aires en fr�equence par

la m�ethode des rectangles, avec un pas fr�equentiel de �f = 1
32Ts

et un sur�echantillonnage

temporel de Tc=8 pour former les retards des trajets.

Ces performances sont de la forme:

(SINR) = (
2Eb
N0

):
1

�I

(3.1)

o�u �I repr�esente la d�egradation sur le SINR caus�ee par l'interf�erence, sp�eci�que

pour les r�ecepteurs Filtre Adapt�e, Z�ero-Forcing et MMSE. Pour l'�egaliseur Z�ero-Forcing, �I

repr�esente 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 sup�erieures,

qui seront in�evitablement d�egrad�ees en situation r�eelle.

93
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3.1.2 Adaptation pour un canal �a variations al�eatoires lentes

Fm�ethodologie g�en�erale pour le calcul de performances: d�egradations

dues �a la s�electivit�e en fr�equence et aux �evanouissements en temps

INSR:

Pr. d’erreur:
(TEB)

Récepteurs

   FA
   MMSE
   ZF

   ZF

Calcul de performances

Mesures d’aires 
en fréquence

à partir de Γ(f), Γ(f)-1

Calcul de performances

Mesures d’aires 
en fréquence

à partir de Γ(f), Γ(f)-1

α i
(l)(t) 

Tirage aléatoire des
paramètres du modèle

INSR,  TEB

Moyennes
d’ensemble

dépend de: - l’interférence (=> forme de l’onde)

  - du « fading » (=> énergie de l’onde)

Modèle
d’environnement

h(l) (τ , t)

Fig. 3.1 { m�ethodologie de calcul de performance pour un mod�ele de canal �a variations

al�eatoires lentes

La formule (3.1) n'est valable que pour une r�eponse impulsionnelle de canal d�eterministe

et invariante dans le temps, ce qui n'est pas le cas des mod�eles radio-mobile d�ecrits au pa-

ragraphe 1.3.4 de la partie I, al�eatoires principalement par l'interm�ediaire des amplitudes �l
i
.

Plutôt que de calculer les performances pour une seule r�ealisation des amplitudes des tra-

jets (suppos�ees alors d�eterministes, �egales par exemple �a leur valeur moyenne), nous allons

donner des performances moyennes sur l'ensemble des r�ealisations possibles de la r�eponse

impulsionnelle. Cette d�emarche classique [76, 17] peut être utilis�ee pour repr�esenter la situa-

tion pratique d'un canal �a variations lentes: un tirage de f�l
i
g est associ�e �a la r�eponse impul-

sionnelle du canal prise �a un instant donn�e. La variation temporelle est suÆsamment lente

pour consid�erer le canal �xe sur la r�ealisation (sur une portion de slot par exemple) et par-

faitement estim�e. Ainsi, le terme d'interf�erence �I, de même que l'�energie moyenne

par bit Eb (li�ee au gain en puissance de la forme d'onde globale 

11 [0] par l'�equation (1.2)

du chapitre 1) deviennent des variables al�eatoires. Nous rel�everons alors les esp�erances du

SINR, de l'inverse du SINR et de la probabilit�e d'erreur (en ZF), calcul�ees sur un tr�es grand
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nombre de r�ealisations:

(SINR)
4

= EfSINRg = 2:
(Eb=�I)

N0
(3.2)

(INSR)
4

= Ef
1

SINR

g = (
N0

2Eb

): (�I : �f) (3.3)

(Pe)
zf
= Ef Q(

s
(
2Eb

N0
):

1

�I

:

1

�f

) g (3.4)

o�u �f
4

=


11 [0]



11 [0]

= Eb

Eb
traduit le \fading" d'amplitude, le surlignage repr�esentant l'esp�erance

ou la valeur moyenne.

La d�egradation des performances est due �a deux ph�enom�enes di��erents: l'interf�erence,

au travers de �I et le \fading" d'amplitude (�etalement de la fonction de densit�e de proba-

bilit�e de l'�energie normalis�ee Eb

Eb

), via �f . Nous utiliserons pr�ef�erentiellement le (INSR) au

(SINR), car ce dernier se r�esume �a (2Eb

N0
):Ef 1

�I
g (lorsque le \fading" d'amplitude et le terme

d'interf�erence sont d�ecorr�el�es) et ne fait pas apparaitre le \fading" d'amplitude, pourtant

terriblement d�egradant en terme de TEB comme nous le rappellerons.

F situation arti�cielle \sans fading"

A�n d'obtenir la d�egradation moyenne seulement caus�ee par l'interf�erence, nous in-

troduisons arti�ciellement une situation \sans fading", o�u d'une r�ealisation �a l'autre, la

forme d'onde est toujours al�eatoire mais son gain en �energie 

11 [0] est maintenu constant �a



11 [0]

, ce qui �xe l'�energie re�cue �a Eb = Eb et rend d�eterministe et constant �f = �f = 1.

F e�et de la diversit�e en r�eception pour un canal \
at fading"

En l'absence d'interf�erence (�I = 1), avec un canal mono-trajet soumis �a un \fading"

de Rayleigh, en supposant N branches de diversit�e ind�ependantes et de même puissance en

r�eception (par exemple N = L capteurs sans corr�elation), on obtient:

Eb = N:E

(n)
b

8n = 1:::N avec E

(n)
b

/ �
2

o�u le module de � suit une loi de Rayleigh, E
(n)
b

suit une loi du �2 �a 2 degr�es de libert�e,

Eb suit une loi du �
2 �a 2N degr�es de libert�e, de telle sorte que:

p(
Eb

Eb

) = p(Eb):Eb = p(
1

�f

)

=
N
N

(N � 1)!
:(
Eb

Eb

)N�1
:e

�N(
E
b

Eb

)
(3.5)
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La probabilit�e d'erreur �el�ementaire Pe(Eb) = Q(
q
(2Eb
N0

)) est moyenn�ee selon la densit�e de

probabilit�e de Eb en accord avec (3.4): (Pe)
zf
=
R +1

0
Pe(Eb):p(Eb)dEb. On v�eri�e alors [76]

que la probabilit�e d'erreur (Pe)
zf

varie asymptotiquement (pour Eb

N0
>> 1) comme (Eb

N0
)
�N

.

La pente de la courbe de TEB (�echelles Log classiques) indique alors l'ordre de la diversit�e,N .

Note: lorsque N = 1, les performances en TEB sont tr�es d�egrad�ees par rapport aux perfor-

mances id�eales obtenues avec la fonction extrêmement d�ecroissante Q(:) (Cf courbe de r�ef�erence en

pontill�e sur les �gures de r�esultats avec \fading"). Lorsque N !1, on retrouve les performances

id�eales obtenues avec un canal mono-trajet sans \fading".

Fmesure de la diversit�e �equivalente pour un canal quelconque

indice cv

Avec un canal al�eatoire quelconque, on pourra toujours d�e�nir un ordre de diversit�e

�equivalent Neq relatif �a un \fading" de Rayleigh. Ce nombre �equivalent peut être obtenu,

comme propos�e dans [25], �a partir du coeÆcient de variation cv de la puissance re�cue (�ecart

type normalis�e). Il est �etabli dans [25] que pour un \fading" de Rayleigh, une recombinaison

parfaite avec N branches ind�ependantes de même puissance, on a:

Neq =
1

cv
2

avec cv =

q
E

2
b
� Eb

2

Eb

(3.6)

indice �f

Compte tenu de la faible corr�elation entre �f et le terme d'interf�erence �I (Cf �gure 3.2),

l' (INSR) en pr�esence de \fading" se d�eduit de celui de la situation \sans fading" par une

pond�eration par le facteur �
f
:

(INSR)fading = �
f
:(INSR)no fading

�
f
est ainsi un indicateur de recul du au \fading", qui d�ecroit vers 1 lorsque le nombre

de branches N tend vers l'in�ni. En situation \avec fading", nous ne tracerons pas les courbes

d'(INSR) qui se d�eduisent quasiment de celles de la situation \sans fading", connaissant

�f .

A partir de �
f
=
R +1

0
(Eb

Eb
):p(Eb

Eb

)d(Eb
Eb

) et de l'�equation (3.5), on montre par r�ecurrence (pour

N > 1) que relativement �a un \fading" de Rayleigh etN branches de diversit�e ind�ependantes:

�
f
=

N

N � 1
(3.7)

On disposera ainsi de deux indices, cv et �f , pour mesurer le \fading", même si on sait que

les indices �energ�etiques moyens ne sont pas suÆsants pour interpr�eter quantitativement la
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probabilit�e d'erreur. A�n de faciliter l'interpr�etation des r�esultats, nous indiquons dans le

tableau suivant les valeurs en dB de ces deux indices pour quelques ordres de diversit�e:

Neq 1 2 3 5 8 +1

cv (dB) 0 -1.5 -2.3 -3.5 -4.5 -1

�
f
(dB) +1 3 1.76 0.96 0.57 0

1 2 4 8 12 16
0

0.2

0.4

0.6

0.8

1

K

C
or

re
la

tio
n 

1 capteur 

1 2 4 8 12 16
0

0.2

0.4

0.6

0.8

1

Nb d’utilisateurs K

2 capteurs 

1 2 4 8 12 16
0

0.2

0.4

0.6

0.8

1

K

3 capteurs 

Fig. 3.2 { CoeÆcient de corr�elation entre �I et �f pour le mod�ele de canal \Vehicular B"
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3.2 R�esultats pour les di��erents environnements

Nous allons pr�esenter les r�esultats pour 3 mod�eles de canaux: canal \Indoor A" (IA),

\Pedestrian B" (PB) et \Vehicular B" (VB), pr�esentant un �etalement respectivement de

l'ordre de 1.5 chips, 1 symbole et 5 symboles. Les simulations utilisent les param�etres de

canal qui ont �et�e pr�esent�es pour les 3 mod�eles au paragraphe 1.3.4 de la partie I., avec la

discr�etisation pr�ecis�ee au paragraphe pr�ec�edent (3.1.1).

3.2.1 R�esultats avec canal \Vehicular"

F \Vehicular" sans \fading"
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Fig. 3.3 { Performances en \Vehicular B" sans \fading"
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La Figure 3.3 repr�esente les r�esultats en VB pour 1, 2, 3 capteurs et une situation \sans

fading". Chaque cellule �el�ementaire de la �gure superpose les r�esultats pour 1, 2, 4, 8, 12 et

16 utilisateurs en ligne continue (du bas vers le haut). Les lignes pointill�ees donnent les per-

formances th�eoriques id�eales obtenues avec un canal mono-trajet \sans fading". Rappelons

que les courbes d'(INSR) en Zero-Forcing se d�eduisent de celles en MMSE: identiques pour

de forts Eb

N0
, et conservant ensuite le même d�ecalage en dB par rapport �a (et donc parall�ele

�a) la droite id�eale en pointill�es, quelquesoit Eb

N0
.

En terme d'(INSR), nous observons d'abord une grande am�elioration (diminution de

�I) en MMSE ou ZF par rapport au simple �ltre adapt�e (MF), dont les courbes sont

born�ees inf�erieurement par un plancher dû �a l'interf�erence, pour les fortes valeurs de K.

Cette am�elioration est accentu�ee avec 2 ou 3 capteurs, ce qui ram�ene pratiquement aux per-

formances id�eales.

En terme de TEB en ZF, un recul tr�es important est observ�e, �egal �a 15 dB pour Pe=10�3

lorsque la saturation du nombre d'utilisateurs (K = 16) est approch�ee. Le multi-capteur

redonne des degr�es de libert�e et ram�ene le recul �a seulement 1 dB avec 3 capteurs.

On note aussi que, malgr�e un �etalement du canal important par rapport �a la dur�ee symbole

(ce qui indique g�en�eralement un canal tr�es s�electif en contexte non-CDMA), l'IES est tr�es

faible en sortie du �ltre adapt�e, et ainsi les performances quasi-id�eales apr�es �egalisation en si-

tuation mono-utilisateur (K = 1). Ceci s'explique par le fait que les trajets pr�epond�erants ne

sont pas espac�es d'un multiple exact de Ts, comme discut�e au paragraphe 2.1.4 du chapitre 2.

F \Vehicular" avec \fading"

La Figure 3.4 repr�esente les r�esultats pour un r�ecepteur ZF en situation de \fading"

(haut de la �gure). La courbe pointill�ee sup�erieure correspond aux performances avec un

canal mono-trajet soumis au \fading" de Rayleigh avec un seul capteur de r�eception, c'est

�a dire sans diversit�e. L'importance du \fading" est mat�erialis�ee par les courbes du bas qui

indiquent la dispersion de la densit�e de probabilit�e de l'�energie du canal rapport�ee �a sa valeur

moyenne. Nous avons aussi port�e les indices cv et �
f
.

Nous observons en mono-capteur une d�egradation de 3 �a 5 dB par rapport aux courbes de

TEB \sans fading". Le tr�es important recul sup�erieur �a 18 dB pour 16 utilisateurs est r�eduit

�a 3 dB avec 3 capteurs.

Nous notons, pour un utilisateur et sans diversit�e spatiale, que la sensibilit�e en TEB est

meilleure qu'en situation mono-trajet soumis au \fading", ce qui s'explique naturellement

par la diversit�e de trajets (trajets r�esolus) dont b�en�e�cie l'environnement \Vehicular". Nous

relevons en e�et en mono-capteur cv= -1.6 dB et �
f
= 2 dB, ce qui correspond d�ej�a �a un

ordre de diversit�e Neq 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 R�esultats avec canal \Indoor"

F \Indoor" sans \fading"

Nous v�eri�ons sur la �gure 3.5 que le tr�es faible �etalement du canal \Indoor", avec

6 trajets quasiment pas r�esolus, induit assez peu d'interf�erence, même lorsque le nombre

d'utilisateurs est �elev�e. Le TEB apr�es �egalisation du canal IA \sans fading" est quasiment

celui de la situation id�eale (lorsque K � 12), même avec un seul capteur.

F \Indoor" avec \fading"

Il est int�eressant de comparer la situation \fading" vue pr�ec�edemment pour le canal

\Vehicular" avec celle observ�ee en environnement \Indoor A" (�gure 13) o�u il n'y a pra-

tiquement pas de diversit�e de trajets et tr�es peu d'interf�erence en sortie du banc de �ltres

adapt�es. Avec un capteur, la probabilit�e d'erreur est quasiment celle d'une situation mono-

trajet soumise au \fading", quelque soit le nombre d'utilisateurs, traduisant de faibles �I et

un fort �
f
. La diversit�e spatiale est alors n�ecessaire, même si K est faible, a�n de diminuer

le \fading" d'amplitude: en mono-capteur cv= -0.3 dB et �
f
= 5 dB, ce qui correspond �a un

ordre de diversit�e Neq tr�es faible, l�eg�erement sup�erieur �a 1. Cet ordre passe environ �a 2.5 et

4 respectivement avec 2 et 3 capteurs.

L'am�elioration serait moins 
agrante avec des trajets corr�el�es d'un capteur �a l'autre.
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Fig. 3.5 { Performances en \Indoor A" sans \fading"

N�eanmoins, l'environnement \Indoor" qui a le plus besoin de diversit�e spatiale pr�esente une

situation tr�es favorable en \downlink" sur le mobile [48] [25] due �a la proximit�e des di�useurs

et du r�ecepteur, comme nous l'avons rappel�e dans la partie I. Si nous introduisons cependant

une corr�elation de l'enveloppe d'un capteur �a l'autre, nous pouvons v�erifer sur le haut de

la �gure 3.7 que pour une corr�elation de corr1 = 0:225 entre 2 capteurs juxtapos�es et de

corr2 = 0:09 entre le premier et le troisi�eme capteur, ce qui correspond �a un espacement inter-

capteur de �=4 (3.25 cm) dans une r�epartition isotrope des micro-trajets, les performances

sont quasiment identiques �a celles obtenues sans corr�elation. Dans une situation de plus forte

corr�elation (corr1 = 0:8 et corr2 = 0:4), l'am�elioration serait e�ectivement moins bonne,

comme repr�esent�e sur le bas de la �gure 3.7.
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Fig. 3.6 { Performances en \Indoor A" avec \fading"
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Fig. 3.7 { Performances en IA avec \fading" en introduisant une corr�elation de l'enveloppe

entre les capteurs: haut (corr1=0.225; corr2=0.09) et bas (corr1=0.8; corr2=0.4)



CHAPITRE II.3. PERFORMANCES POUR DIFF�ERENTS ENVIRONNEMENTS 103

3.2.3 R�esultats avec canal \Pedestrian"

Les r�esulats, avec et sans \fading", pr�esent�es sur les �gures 3.8 et 3.9 sont tr�es proches de

ceux obtenus en \Vehicular". Dans les deux cas, les trajets sont r�esolus, mais ici l'interf�erence

d'acc�es multiple est relativement concentr�ee au retard nul (dur�ee du canal inf�erieure �a Ts),

contrairement au cas \Vehicular B" qui n�ecessitera une profondeur plus importante pour

l'�egalisation.
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Fig. 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 �etude a permis, en se positionnant sous un aspect de repr�esentation et d'in-

terpr�etation en fr�equence, de faire le point (non exhaustif) sur les structures de d�etection

lin�eaire du lien descendant d'un syst�eme TD-CDMA, avec une r�eception sur une antenne �a

�el�ements multiples. Nous avons retrouv�e les expressions et performances de ces d�etecteurs �a

partir des repr�esentations large-bande et dans la bande symbole, bas�ees sur la matrice spec-

trale des inter-canaux repli�es. En�n, nous avons appliqu�e les expressions des performances,

qui constituent des bornes pour les situations r�eelles (structures de r�ealisation �a dur�ee �-

nie, erreurs d'estimation du canal, de la synchronisation ...), aux mod�eles d'environnement

\Vehicular B", \Indoor A" et \Pedestrian B".

ad�equation des structures lin�eaires

Vis �a vis de l'interf�erence, les structures lin�eaires ne sont pas les meilleures. N�eanmoins,

pour les canaux typiques de la norme, leurs performances sont satisfaisantes. La situation

arti�cielle \sans fading" permet justement de mesurer les performances moyennes, pour

toutes les r�ealisations possibles de formes d'ondes, sans faire intervenir la d�egradation due aux

�evanouissements. Nous avons vu qu'avec un r�ecepteur lin�eaire MMSE �equip�e de 2 capteurs,

la d�egradation due �a l'interf�erence �etait inf�erieure �a 2 dB (en INSR, pour un Eb

N0
� 16 dB,

et le pire cas de 16 utilisateurs) par rapport �a la situation d'un canal mono-trajet.
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apport th�eorique de la d�etection conjointe et de la r�eception multicapteur

A partir du mod�ele \Vehicular" B, s�electif en fr�equence, et du mod�ele \Pedestrian B",

nous avons d'abord illustr�e le b�en�e�ce de la d�etection conjointe par rapport au simple �ltre

adapt�e �a la forme d'onde de l'utile, surtout lorsque la marge de code est petite. Nous avons

pu �egalement mettre en �evidence la nette am�elioration des performances avec une r�eception

coh�erente sur 2 ou 3 capteurs, qui diminue l'interf�erence et facilite l'\inversion" op�er�ee par

l'�egaliseur.

Le canal \Indoor A" induit tr�es peu d'interf�erence car tr�es peu s�electif en fr�equence,

mais il est en cons�equence compl�etement soumis aux �evanouissements, puisque priv�e de

diversit�e temporelle (trajets non r�esolus). Avec un seul capteur, les performances en TEB

sont extr�emement d�egrad�ees pour un mod�ele d'�evanouissement de Rayleigh, par rapport �a

une situation sans �evanouissement. On pourrait presque dire �a partir de ces exemples, que

l'\interf�erence est �a pr�ef�erer aux �evanouissements", et consid�er�e ce point pour le dimension-

nement des syst�emes (Bande plus large quitte �a superposer d'avantage d'utilisateurs?). Mais

en ce qui concerne le syt�eme complet TDD-UMTS (et tout autre syst�eme un peu robuste

...), cette d�egradation (1 seul capteur) doit être compl�etement nuanc�ee car la diversit�e tem-

porelle absente du canal \Indoor", est arti�ciellement introduite par le sch�ema de codage

�a l'�emission, avec entre autre un entrelacement temporel des donn�ees. En raisonnant sans

codage, on note la spectaculaire am�elioration des performances avec un deuxi�eme capteur,

qui apporte la diversit�e pour r�eduire l'e�et des �evanouissements. Pour un seul utilisateur

(interf�erence quasi nulle), le recul d'une douzaine de dB (pour TEB = 10�3) est r�eduit �a 5

dB avec un deuxi�eme capteur.

En conclusion, une antenne coh�erente en r�eception am�eliore la transmission en luttant �a la

fois contre la s�electivit�e en fr�equence et le \fading" d'amplitude (s�electivit�e en temps). Or ces

deux caract�eristiques ont tendance �a s'exclure puisque duales; particuli�erement en contexte

CDMA, la diversit�e de trajet (diversit�e temporelle r�eduisant le \fading" d'amplitude) am�ene

de la s�electivit�e en fr�equence, et l'abscence de trajet secondaire r�esolu correspond �a un

\fading" d'amplitude important.

Ainsi, le b�en�e�ce de la r�eception multi-capteur est garantie pour lutter contre les deux

ph�enom�enes ind�esirables duaux que peut introduire un canal.

Note: en terme de bilan de liaison, les performances pr�esent�ees b�en�e�cieront d'une am�elioration

suppl�ementaire de 10log(L) dB pour tenir compte du gain d'antenne. En e�et, rappelons que

par convention, la grandeur Eb utilis�ee pour former le rapport Eb

N0
qui param�etre les courbes de

performances, correspond �a l'�energie moyenne par bit sur l'ensemble des L capteurs.



Troisi�eme partie

Structures de r�ealisations
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Le calcul de performances pour di��erents mod�eles d'environnement vient d'être men�e

pour un r�ecepteur lin�eaire th�eorique sans contrainte de causalit�e ou de dur�ee �nie. Nous

avons vu que pour une liaison descendante CDMA telle que le syt�eme UMTS-TDD, la

r�eception multi-capteur am�ene de nettes am�eliorations, combattant les ph�enom�enes duaux,

d'�evanouissement et d'interf�erence, apport�ees par le canal de propagation. Pour l'aspect

r�eduction d'interf�erence, le r�ecepteur multi-capteur op�erant par d�etection conjointe est alors

particuli�erement eÆcace. Cependant, la puissance de calcul est limit�ee sur le mobile pour des

raisons de consomation/autonomie et d'encombrement, c'est pourquoi nous nous int�eressons

maintenant �a di��erentes mani�eres de r�ealiser (en approchant si possible l'optimal th�eorique)

ce d�etecteur lin�eaire. En e�et, avec des structures pratiques bas�ees sur des �ltres num�eriques

�a nombre �ni de coeÆcients, la diversit�e des param�etres du syst�eme rend les performances

(vis �a vis de l'interf�erence et de l'ampli�cation du bruit) et la complexit�e tr�es d�ependantes

du choix de la structure et de la m�ethode utilis�ee pour calculer les coeÆcients des �ltres.

Pour le calcul des coeÆcients, nous chercherons les coeÆcients optimums (selon le crit�ere

choisi) pour un nombre �ni de coeÆcients donn�e, ou approcherons ceux issus des solutions

th�eoriques �a dur�ee in�nie.

Pour le choix de la structure, nous consid�ererons d'abord deux structures qui nous par-

raissent les plus naturelles pour passer des versions th�eoriques �a temps continu aux versions

discr�etes: la premi�ere, appel�ee \Tc-structure", est la structure lin�eaire libre qui recombine au

temps symbole les sorties de �ltres transverses fractionn�es traitant les �echantillons (au temps

Tc ou sous-multiple) de chaque capteur. La seconde, appel�ee \Ts-structure", est la structure

impos�ee d�eriv�ee des solutions th�eoriques �a dur�ee in�nie et int�egrant le mod�ele multi-trajet

du canal. Elle travaille sur les deux �echelles de temps des signaux �a �etalement de spectre, en

combinant �ltres discrets large-bande et �ltres transverses au temps symbole.

L'�etude et la comparaison (en terme de d�etection, de calcul des coeÆcients, de compor-

tement et de compromis performance/complexit�e) de ces deux structures antagonistes nous

am�enera �a proposer de nouvelles structures interm�ediaires cherchant �a conserver les \bonnes

caract�eristiques" de chacune des 2 structures de r�ef�erence.

Apr�es avoir pr�esent�e les versions statiques des structures investigu�ees, consid�erant le ca-

nal quasi-invariant et bien estim�e (amplitudes complexes et retards des trajets), nous nous

int�eresserons �nalement �a la mise �a jour adaptative de ces structures durant le \slot" �a l'aide

des d�ecisions. Cette adaptation automatique aux variations du canal est n�ecessaire, ou en

tout cas tr�es b�en�e�que, lorsque la vitesse de d�eplacement du mobile est sup�erieure �a une

cinquantaine de km=h.

Note: Pr�ecisons que nous utiliserons ici seulement des �ltres discrets �a r�eponse impulsionnelle �-

nie (RIF). Nous nous sommes int�eress�es �a d'autres structures possibles, utilisant des �ltres r�ecursifs,

mais elles nous ont paru moins �ables et plus complexes.



Chapitre 1

Deux structures lin�eaires

antagonistes: structure libre et

structure impos�ee issue de la th�eorie

1.1 Discussion vers les d�etecteurs pratiques...

Nous consid�erons donc d'abord deux structures �a nombre �ni de coeÆcients. La Tc-

structure est repr�esent�ee �gure 1.1. Elle constitue une version discr�ete non r�ecursive, bas�ee

sur des �ltres RIF multi-cadences, de la forme la plus g�en�erale du d�etecteur continu d�ecrit

par l'�equation (2.23) (ou la �gure 2.8) de la partie II. Elle peut ainsi être quali��ee de \struc-

ture lin�eaire RIF libre". La Ts-structure, repr�esent�ee �gure 1.5, comprend le banc de �ltres

adapt�es (BFA) en tête de r�eception, suivi par un banc de �ltres discrets RIF au temps sym-

bole. Elle constitue une approximation �a dur�ee �nie, discr�ete et non r�ecursive de la structure

impos�ee de r�eception lin�eaire th�eorique (�gure 2.10 partie II).

Dans les applications pratiques en pr�esence de bruit additif �a l'entr�ee du r�ecepteur, on a

int�erêt �a r�eduire globalement les e�ets du bruit et de l'interf�erence avec un crit�ere MMSE.

N�eanmoins, lorsque le bruit additif est n�egligeable par rapport au signal utile, il est souhai-

table que le r�esidu d'interf�erence soit �egalement n�egligeable, de 15 �a 20 dB par exemple, a�n

d'assurer une tr�es bonne transmission. Au contraire, en situation de faible (Eb
N0
), l'interf�erence

r�esiduelle peut être plus forte du moment qu'elle est inf�erieure �a la contribution du bruit.

Pour une structure donn�ee, la potentialit�e d'avoir une interf�erence r�esiduelle n�egligeable

est pleinement garantie si une solution Zero-Forcing exacte �a dur�ee �nie existe avec cette

structure. Pour annuler toute l'interf�erence, il faut respecter au temps symbole un crit�ere de

\Nyquist multi-utilisateur": les coeÆcients des �ltres discrets \globaux" vus par les symboles

jusqu'�a l'organe de d�ecision, glo1k[n] (introduits en (2.25), partie II), doivent être forc�es �a

z�ero, except�e pour le coeÆcient au retard nul, glo11[0], vu par la source \d�esir�ee" de symboles:

glo1i[n] = Æ1i[n]; 8n 2 Z (1.1)
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Etant donn�e la dur�ee de Ws + 1 symboles pour les formes d'ondes transmises, gk, et une

profondeur de Pl symboles pour le d�etecteur global, le transfert global glo1k[n] comporte

Pl+Ws coeÆcients non nuls. L'annulation exacte de l'interf�erence n�ecessite donc de pouvoir

contraindre K:(Pl +Ws) valeurs pour l'ensemble des K r�eponses fglo1i[n]g.

Nous avons d�ej�a vu que la solution lin�eaire ZF \optimale", c'est �a dire celle qui ampli�e le

moins le bruit, n'a pas cette propri�et�e puisque le banc d'�egalisation fe1k[n]; n = �1; :::+1g

est RII, pour la partie causale comme pour la partie anti-causale. Il en va de même pour

la Ts-structure qui correspond �a une troncature de la structure th�eorique. En e�et, apr�es

transmission, BFA, �echantillonnage, et banc d'�egalisation, on a pour i = 1:::K:

glo1i[n] =
1


11[0]

:

KX
k=1

+1X
u=�1

e1k[u]:
ik[n�u]

Si nous supposons un nombre �ni de coeÆcients P sur chaque branche de l'�egaliseur, la

profondeur globale du d�etecteur se d�ecompose en Pl = P +Ws. Le transfert discret 
ik[n]

comporte 2Ws + 1 coeÆcients non nuls, et le transfert global, glo1k[n], en comporte tou-

jours Pl +Ws = P + 2Ws. Le for�cage �a z�ero de l'interf�erence n�ecessiterait, avec seulement

K:P degr�es de libert�e (coeÆcients), de contraindre K:(P + 2Ws) valeurs pour l'ensemble

des K r�eponses impulsionnelles discr�etes au temps-symbole fglo1i[n]g. On a donc un syst�eme

lin�eaire sur-d�etermin�e qui n'admet pas de solution exacte. N�eanmoins, rappelons qu'en lien

descendant et �a l'exception de canaux particuliers, on tend bien vers une solution ZF exacte

lorsque P !1, comme cela a �et�e montr�e dans la partie II.

Par contre, la Tc-structure pr�esente cette bonne propri�et�e [96] d'annulation exacte de l'in-

terf�erence possible �a dur�ee �nie, sans condition s�ev�ere pour le canal de propagation. L'annexe

III.2 donne une justi�cation de cette aÆrmation �a partir de la repr�esentation large-bande en

Z introduite en annexe III.1.B.

Nous savons d�ej�a que, pour un crit�ere d'optimisation et une \profondeur de d�etection"

donn�es, une structure libre aura des performances �equivalentes ou meilleures qu'une structure

impos�ee, puisque cette derni�ere n'est qu'un cas particulier de la premi�ere. Par contre, la Ts-

structure peut pr�esenter d'autres avantages en terme de complexit�e d'impl�ementation.

Nous allons maintenant d�ecrire et comparer ces deux structures. Pour l'�evaluation de com-

plexit�e, nous s�eparerons les tâches de d�etection (ou plus pr�ecis�ement de �ltrage pour obtenir

la variable de d�ecision) de celle de calcul des coeÆcients (utilis�es pour r�ealiser le �ltrage).

Les �etapes de calcul pour l'obtention des coeÆcients sont d�etaill�ees en annexe III.4. Nous

utiliserons d'abord une \m�ethode d'optimisation temporelle" pour obtenir les coeÆcients

optimums pour un crit�ere donn�e. Nous proposerons ensuite une \m�ethode d'approximation

fr�equentielle" sous-optimale mais bien moins complexe, approximant la solution th�eorique

\�a dur�ee in�nie", bas�ee sur la matrice inter-spectrale du syst�eme.
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1.2 Tc-structure: structure libre fractionn�ee

r(1) (t)

l(1)

r(L) (t)
d1[m]+(Ts)(Tc/2)

   2Q

NTc=Pl.2Q taps

l(L)    2Q

Fig. 1.1 { Tc-structure pour la d�etection d'un code d�esir�e (ku = 1)

Cette structure r�ealise directement la combinaison lin�eaire des �echantillons du signal re�cu

�a l'aide de �ltres multi-cadence, travaillant �a Tc=S en entr�ee et au rythme des symboles, Ts,

en sortie. Le sur�echantillonnage S = 2 assure l'absence de repliement sur le signal utile. Nous

supposons, dans tous les cas o�u S � 2, un �ltrage anti-repliement analogique parfait avant

�echantillonnage, assurant l'absence de repliement du bruit. Lorsque les �echantillons d'entr�ee

sont �a la cadence du chip (S=1), la Tc-structure correspond aux structures introduites dans

[96] et [71, 72], nomm�ees respectivement \Optimal Decorrelating Receiver" et \Row Equa-

lizer".

A�n de faciliter la comparaison avec la Ts-structure, la longueur de la Ri du d�etecteur est

choisie multiple de Ts, soit PlTs o�u Pl est un entier positif. De plus, nous sommes surtout

int�eress�es aux longueurs sup�erieures ou �egales �a celles des �ltres adapt�es aux formes d'ondes,

c'est �a dire (Ws + 1)Ts. Aussi, nous d�e�nissons un entier positif P tel que Pl = Ws + P .

Ainsi P d�esigne, en symboles, le surplus par rapport �a la longueur du canal. Il correspondra

�a la profondeur de l'�egaliseur dans la Ts-structure. Le nombre de coeÆcients par capteur des

L �ltres l
(l)
1 est not�e NTc = SQPl.

Note: Evidemment, dans les situations pratiques, les valeurs de NTc seront plus g�en�erales, avec des

valeurs possibles de P non enti�eres, n�egatives ou nulles. La convention adopt�ee ici permet seulement

de faciliter les futures comparaisons.

1.2.1 D�etection avec la Tc-structure

La variable de d�ecision est obtenue par un produit scalaire de dimension LSQ:Pl:

d1[m] = l1
T
r[m] (1.2)

avec:

l1 = [l
(1)
1 [�SQPl1 ]

; ::; l

(L)
1 [�SQPl1 ]

; :::; l

(1)
1 [+SQ(Pl2+1)�1]; :::; l

(L)
1 [+SQ(Pl2+1)�1]]

T

r[m] = [r
(1)
((m+Pl1 )Ts)

; :::; r

(L)
((m+Pl1 )Ts)

; :::; r

(1)

((m�Pl2�1)Ts+Tc

S
)
; :::; r

(L)

((m�Pl2�1)Ts+Tc

S
)
]T
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Pl = Pl1
+ 1 + Pl2

, o�u Pl1
� 0 a d�ej�a �et�e d�e�ni dans la partie II comme la partie \anti-

causale" (obtenue par un retard en pratique) du d�etecteur, toujours exprim�ee en symboles.

Cela signi�e pratiquement que c'est le symbole a1[m�Pl1 ] qui est estim�e �a l'instant mTs. Pour

faciliter les notations, nous avons choisi de retarder la r�ef�erence de temps en r�eception (a1[m]

est ainsi estim�e �a l'\instant de r�eception" mTs), en utilisant alors une partie non causale

pour la Ri du �ltre d�etecteur (Cf �gure 1.2).

Nous d�e�nissons aussi les vecteurs de taille NTc contenant les coeÆcients sp�eci�ques au

l-�eme capteur: l1
(l) = [l

(l)
1 [�SQPl1 ]

; l

(l)
1 [�SQPl1+1]; :::; l

(l)
1 [+SQ(Pl2+1)�1]]

T

échantillons de la

réponse impulsionnelle l1[s]

�� ��� ��

1[m]d

                        
-SQPl1

+SQ(Pl2
+1)0

(m+Pl1  
).SQm.SQ(m-Pl2 

-1).SQ
échantillons du signal reçu r[s]

-SQPl1
0+SQ(Pl2

+1)

SQ

Fig. 1.2 { obtention de la variable de d�ecision par produit scalaire

Pour illustrer les �evaluations de complexit�e, nous supposons les param�etres typiques du

mode TDD suivants: Pr�ecisons qu'�a un nombre de codes d�esir�es Ku de 1 et de 12 correspond

➨  Evaluation du nombre de multiplications complexes en  Million /s:  MMAC/s
➨  Exploitation de 1 slot par trame  (100 slots/s)  avec  M=138 symboles/slot (codage 1/3)

K = 12 codes actifs,   Q  = 16 chips, Lt = 6 trajets, L =1 ou 3 capteurs,

Ws = 1 symb.  (court) ou 5 symb. (long) pour l ’étalement du canal 

Ku = 1 ou 12  codes désirés,           

P=Pl  - Ws:  nombre de coefficients/branche de l ’égaliseur de la Ts-structure,
              ou surplus (en symb., par rapport à l’étalement du canal)  pour la RI de la Tc-structure.

      Pl  profondeur globale de la Réponse impulsionnelle du détecteur

Fig. 1.3 { param�etres utilis�es pour les �evaluations de complexit�e

respectivement un d�ebit (hors codage) de 18 kbit/s et 2.2 Mbit/s.

Complexit�e de la d�etection: la complexit�e de la d�etection des symboles seule (sans le calcul

des coeÆcients) ne d�epend pas de K mais est lin�eaire avec le nombre total de coeÆcients

LSQ, et le nombre de codes d�esir�es �a d�etecter, Ku, pour le mobile vis�e. Elle n�ecessite:

M:Ku:LSQ(P +Ws) MAC/trame. A�n de donner des ordres de grandeur, nous d�e�nissons
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une situation \court" o�u l'�etalement du canal dure Ws = 1 symbole, et une situation \long"

o�u Ws = 5 symboles, ce qui correspond �a un important �etalement de 20 �s.

Les chi�res mentionn�es dans toutes les tables sont donn�es en millions de multiplications

par seconde (MMAC/s):

Ku = 1 Ku = 12

court;P=1 0.9 1.8 2.7 11 21 32

long; P=0 2.2 4.4 6.6 27 53 80

long; P=2 3.1 6.2 9.3 37 74 111

L=1 L=2 L=3 L=1 L=2 L=3

1.2.2 Repr�esentation polyphase \de Sylvester" pour la Tc-structure

Les �echantillons du signal re�cu utilis�es pour l'estimation d'un symbole a1[m] avec un retard

de Pl1 symboles s'expriment en fonction des symboles group�es dans un vecteur colonne a[m;Pl1 ]
(commen�cant par a1[m+Pl1 ]

) de taille K(Pl+Ws) par l'interm�ediaire d'une matrice de �ltrage

�(g) de taille LSQ(Pl)xK(Pl +Ws):

r[m] = SQ:�(g) a[m;Pl1 ]
+ n[m] (1.3)

Cette matrice est appel�ee matrice de Sylvester g�en�eralis�ee. Elle permet de repr�esenter les

convolutions comme un op�erateur matriciel Toeplitz par bloc.

La structure Toeplitz par blocs, avec des blocs de taille [LSQxK], n�ecessite un entrelace-

ment des symboles des di��erents codes dans la repr�esentation du vecteur de d�epart a[m;Pl1 ]
.

La matrice �(g) prend alors la forme suivante:

�(g)
4

=

2
666666664

g

[0]
g

[1]
� � � g

[Ws]
0 � � � � � � 0

0 g

[0]
g

[1]
� � � g

[Ws]
0 � � � � � �

0 0 g

[0]
g

[1]
� � � g

[Ws]
0 � � �

� � � � � � � � � � � � � � � � � � � � � � � �

0 � � � � � � 0 g

[0]
g

[1]
� � � g

[Ws]

3
777777775

o�u:

g

[n]
= [g

1[n]
; g

2[n]
; :::; g

K[n]
] est le bloc correspondant au retard nTs, contenant les �echantillons

des formes d'ondes globales, pour les K utilisateurs,

g

k[n]
= (Tc

S
):[gk

(1)

((n+1)Ts�Tc

S
)
; :::; gk

(L)

((n+1)Ts�Tc

S
)
; :::; gk

(1)
(nTs); :::; gk

(L)
(nTs)]

T contient ainsi les �echantillons

pr�elev�es au pas Tc

S
(dans un ordre anti-chronologique) de la k-�eme forme d'onde globale

pour un retard compris entre (n + 1)Ts et nTs, avec un entrelacement correspondant

aux di��erents capteurs. Ainsi, les L premiers �echantillons correspondent aux L derniers

�echantillons pr�elev�es sur le jeu de capteurs l = 1:::L, et les L derniers �echantillons corres-

pondent, avec le même arrangement, aux L premiers pr�elev�es sur les capteurs l = 1:::L,
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a[m;Pl1 ]
= [a1[m+Pl1 ]

; ::; aK [m+Pl1 ]
; a1[m�(Pl+Ws�Pl1

�1)]; ::; aK [m�(Pl+Ws�Pl1
�1)]]

T ,

n[m] contient les �echantillons de bruit (même arrangement que r[m]):

La �gure 1.4 sch�ematise les e�ets de la convolution intervenant durant la transmission et

le �ltrage du d�etecteur: la variable d'estimation d1[m] du symbole transmis a1[m] est g�en�er�ee

�a partir d'une tranche de dur�ee Pl:T s des �echantillons re�cus, g�en�er�es eux-mêmes �a partir

d'une tranche de (Pl +Ws) symboles �emis pour chacun des K codes.
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Fig. 1.4 { Symboles �emis et �echantillons re�cus intervenant dans l'estimation d'un symbole

Cette formulation �a l'aide de la matrice de Sylvester est typique des syst�emes multicanaux

ou/et cyclo-stationnaires [91], [44]. La seule modi�cation op�er�ee ici, est la prise en compte

de la dimension suppl�ementaire K, induite par les (K�1) codes interf�erents. L'arrangement

du syst�eme \Multiple Input Multiple Output" peut aussi être 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'�etalement est suÆsant pour que LSQ:Pl �

K(Pl+Ws). On note ainsi que la matrice �(g) est plus haute que large, ce qui est une condition

necessaire pour que cette matrice soit de rang colonne plein, �egal �a K(Pl +Ws). Les formes

d'onde globales �etant �a bande limit�ee de largeur Qr

Ts
, on peut aÆner la condition pr�ec�edente

puisqu'il ne peut y avoir au plus que LQr:Pl lignes lin�eairement ind�ependantes. Ainsi, pour

un \roll-o�" de �ltre 1/2 Nyquist classique tel que 0 < roff < 1, et �a l'exception de canaux

bien particuliers (Cf Annexe III.2), la matrice �(g) est de rang colonne plein si:

LQr:Pl � K(Pl +Ws) pour S > 1 (1.4)

LQ:Pl � K(Pl +Ws) pour S = 1
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1.2.3 Calcul des coeÆcients par optimisation temporelle

Le vecteur optimal d'estimation au sens MMSE minimise:

(MSE) = Efj l1
T
r[m] � a

1 [m]j
2
g (1.5)

La solution de Wiener ([15], [43]) est telle que:

l1
T
:Efr[m]:r

H

[m]g = Efr
H

[m]:a1[m]g (1.6)

Les symboles et le bruit �etant non-corr�el�es et centr�es, nous avons:

Efa[m;Pl1 ]
:a
H

[m;Pl1 ]
g = A

2
:I

K(Pl+Ws)
et Efn[m]:n

H

[m]g = (2N0:
SQ

Ts

):I
LSQ:Pl

Etant donn�e la non-corr�elation entre les symboles et le bruit, la matrice de corr�elation

des �echantillons re�cus prend la forme suivante:

R

4

=
1

SQ:A
2
:Efr[m]:r

H

[m]g = SQ:[�(g):�(g)
H + �

2
0I

LSQ:Pl

] (1.7)

o�u l'on pose �20 = ( N0

2Eb
).

La matrice de corr�elation R a une structure Toeplitz par blocs, avec des blocs de taille

LSQ�LSQ, traduisant le caract�ere \cyclo-stationnaire" et \multi-canal" du signal re�cu r[m].

En l'abscence de bruit, cette matrice de corr�elation n'est pas inversible en contexte CDMA

\courant", car de rang inf�erieur ou �egal �a la largeur de �(g), soit K(Pl +Ws).

Pour un retard nTs donn�e, un bloc contient les coeÆcients �l1;l2
s1;s2

[n] qui expriment la

corr�elation du signal re�cu au retard nTs, d'un capteur l1 �a l'autre l2 et d'un subchip s1 �a

l'autre s2:

�
l1;l2
s1;s2

[n] =
1

SQ:A
2
Efr

(l1)(mTs+ s1
Tc

S

):r(l2)
�

((m� n)Ts+ s2
Tc

S

)g

avec la sym�etrie: �l1;l2
s1;s2

[n] = �
l2;l1

�

s2;s1
[�n]

Le vecteur d'intercorr�elation entre le vecteur d'�echantillons re�cus et le symbole d�esir�e

s'exprime par:
1

SQ:A
2
:Efr

H

[m]:a1[m]g = g
H

1;Pl1

4

= 1T�l
�(g)

H (1.8)

avec �l = K:Pl1
+ ku (code ku = 1) et 1T�l

4

= [� � � ; 0; 1| {z }
�l

; 0; � � �] (1.9)

Le vecteur gH
1;Pl1

correspond au complexe conjugu�e d'une colonne particuli�ere (la �l-

�eme) de la matrice �(g). Il contient les �echantillons du �ltre adapt�e uniquement �a la forme

d'onde d�esir�ee (ku = 1), non-tronqu�e seulement si le retard Pl1 (partie anti-causale de l1) est

sup�erieur ou �egal �a Ws, et que la profondeur du d�etecteur est suÆsante.
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Note: Dans les situations o�u le canal n'est pas estim�e ou bien lorsque les codes des interf�erents

ne sont pas connus, le vecteur de �ltrage l1
T peut être estim�e �a partir de la forme empirique

de (1.6). Pour cela, la matrice de corr�elation est �evalu�ee empiriquement �a partir des �echantillons

re�cus (forme empirique de (1.7)), et le vecteur d'intercorr�elation �a partir des d�ecisions (ou s�equence

d'apprentissage), ou �a partir de la forme d'onde d�esir�ee (1.8) si les codes des interf�erents sont

inconnus mais le canal estim�e.

En supposant �a la fois le canal d�ej�a estim�e et tous les codes connus, ce qui est notre hypoth�ese,

le vecteur l1
T peut être alors construit directement sans utiliser les �echantillons re�cus.

F Forme directe de la solution de Wiener (non retenue)

Nous d�eduisons qu'en pr�esence de bruit (N0 6= 0), la solution de Wiener s'exprime en

fonction des param�etres de transmission par:

l1
T =

1

SQ

:1T�l
�(g)

H [�(g) �(g)
H + �

2
0I

LSQ:P
l

]�1 (1.10)

Cette forme directe de la solution de Wiener, comparable �a la forme \th�eorique" ob-

tenue en (2.45) partie II (ou �gure 2.12), d�ecompose le �ltrage l1
T en une transformation

large-bande des LSQ:Pl �echantillons re�cus en LSQ:Pl nouveaux �echantillons, suivi par un

�ltre fractionn�e (entr�ee au rythme Tc=S, sortie au rythme Ts) adapt�e �a la forme d'onde

d�esir�ee. Cependant, l'optimisation est ici r�ealis�ee pour une Ri �a dur�ee limit�ee, avec ainsi une

adaptation de la solution \th�eorique": le �ltre adapt�e peut dans certains cas être une version

tronqu�ee, et la transformation lin�eaire [�(g) �(g)
H+�20I

LSQ:Pl

]�1 ne correspond pas exactement

�a un �ltrage. En e�et, l'inversion d'une matrice d�e�nie positive Toeplitz par blocs donne une

matrice par blocs mais g�en�eralement non exactement Toeplitz. Cependant, les lignes de blocs

convergent, et la structure devient ainsi proche d'une structure Toeplitz en dehors des e�ets

de bord... La r�ef�erence [72] donne un �enonc�e plus complet de ce r�esultat sur les matrices

Toeplitz par bloc, et [78] en donne la d�emonstration.

Ainsi, l1
T pourrait être calcul�e �a partir de cette forme directe mais cela pr�esenterait les

inconv�enients suivants:

- cette forme de solution n'est pas d�e�nie en situation courante (�equation (1.4) satisfaite)

et \sans bruit" puisque la matrice carr�ee hermitienne �(g) = (�(g) �(g)
H) de dimensions

LSQ:Pl � LSQ:Pl mais de rang au plus �egal �a K(Pl +Ws), est alors singuli�ere. Le calcul

sera donc d�elicat (mauvais conditionnement) en situation pratique de fort Eb

N0
.

- la formation de la matrice �(g) et la r�esolution du syst�eme pour obtenir les coeÆcients

est tr�es complexe pour un canal \long" �a cause de la forme non-compacte de �(g) (tous les

degr�es de libert�e apparaissent dans la dimension de la matrice), même si elle b�en�e�cie d'une

structure Toeplitz par bloc. Ces consid�erations et le calcul de complexit�e avec cette forme

directe de solution sont d�etaill�ees dans l'annexe 3, paragraphe III.B.1.a, du rapport [81].
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F Forme indirecte de la solution

Aussi, nous pr�econisons le calcul du �ltre fractionn�e l1
T �a partir de la forme indirecte

de la solution de Wiener, exprim�ee par:

l1
T =

1

SQ

:1T�l
[�(g)

H
�(g) + �

2
0I

K(Pl+Ws)

]�1
�(g)

H (1.11)

Cette forme indirecte (1.11) peut être facilement �etablie en utlisant une D�ecomposition

en Valeurs Singuli�eres [43] de la matrice �(g). Le �ltrage l1
T peut cette fois être d�ecompos�e

en une transformation lin�eaire �(g)
H d�elivrant K s�equences d'�echantillons au temps Ts, suivi

par un banc de K transformations lin�eaires au temps Ts. Cette forme semble proche de la

forme th�eorique \indirecte" BFA + Banc d'�egalisation, mais l�a encore les transformations

ne sont pas des �ltres. En particulier, �(g)
H n'est pas exactement le BFA mais ajoute des

contributions suppl�ementaires �a partir des premiers et derniers Ws:LSQ �echantillons de r[m].

Cette di��erence avec le BFA exact rend le d�etecteur di��erent du th�eorique optimal �a dur�ee

in�nie, mais l'approche lorsque le nombre de coeÆcients SQ:Pl est assez large. La contri-

bution compl�ementaire permet n�eanmoins d'obtenir la MSE minimum pour une profondeur

�nie de Pl symboles, ainsi que de conserver assez de degr�es de libert�e pour rendre possible

une inversion exacte (sans bruit, �20 = 0) �a dur�ee �nie par le �ltre global l1
T , contrairement

au traitement apr�es BFA exact, comme discut�e au paragraphe 1.1.

En e�et, la matrice carr�ee hermitienne  (g) = (�(g)
H
�(g)) est r�eguli�ere si �(g) est de rang

plein K(Pl +Ws), ce qui est vrai sauf cas particuliers (Cf annexe III.2). \Sans bruit", la

solution de l'�equation (1.6) n'est pas unique et (1.11) donne la solution �a norme minimale.

La matrice  (g) a une structure par blocs de taille [K � K] mais non-Toeplitz; Les K

lignes de blocs centrales forment exactement la matrice de corr�elation Toeplitz par bloc �(
)

(d�e�ni pr�ecis�ement au paragraphe 1.3). Mais sur les bords \haut" et \bas" de la matrice, les

Ws blocs utilisent des corr�elations \incompl�etes", ce qui brise la structure Toeplitz ...

 (g) =

2
66666666666666666664

 
[0]

0 � � � � � � 0

� � � � � � � � � � � � � � �

 
[�Ws+1]

� � �  
[+Ws�1]
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�(
)
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[�Ws+1]

� � �  
[+Ws�1]

� � � � � � � � � � � � � � �

0 � � � � � � 0  
[0]

3
77777777777777777775

avec  
[n]

4
=

2
4

 1;1[n] � � �  K;1[n]

� � � � � � � � �

 1;K [n] � � �  K;K [n]

3
5

o�u

 k1;k2 [n]
4
= Ts:

LX
l=1

nX
m=0

(
Tc

S
)

SQ�1X
s=0

g
(l)

k1
(mTs+ s

Tc

S
):g

(l)�
k2

((m� n)Ts+ s
Tc

S
)

est une corr�elation d�eterministe \incompl�ete" puisque la sommation (ou le support d'int�egration)

est limit�e �a n symboles, au lieu de Ws, pour la fonction de corr�elation compl�ete 
ik[n].
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La solution Zero-forcing est donn�ee par (1.11) en rempla�cant �20 par z�ero. Elle consiste

simplement en une ligne du pseudo-inverse �a gauche de �(g), matrice de passage des sym-

boles aux �echantillons. On v�eri�e facilement que l1
T
:SQ:�(g) = 1T�l

correspond bien �a un

gain global glo11[0] (d�e�ni en (3.33), annexe III.3.B) unitaire pour le code d�esir�e et une in-

terf�erence (IES et IAM) forc�ee �a z�ero (cf (3.34)). Cette solution particuli�ere de for�cage �a z�ero

des interf�erences minimise sous cette contrainte la MSE, r�eduite �a la contribution du bruit

(cf (3.35)).

Note : L'annulation exacte de l'interf�erence en CDMA peut être atteinte sans sur�echantillonnage

vis �a vis du chip (S = 1) et avec un seul capteur. Dans ce cas, la profondeur temporelle du

d�etecteur Pl doit seulement être �egale (ou sup�erieure) �a l'�etalement du canal Ws, lorsque

K �
Q

2
((1.4) est satisfaite). Autrement dit, pour une profondeur de d�etection �egale �a

l'�etalement du canal, on doit avoir un nombre de codes actifs K � 8 avec les param�etres du

mode TDD de l'UMTS.

Notons cependant que sans exc�es de bande (roff=0) par rapport �a la bande chip 1
Tc

et

avec un seul capteur, l'annulation exacte de l'interf�erence �a dur�ee �nie pour un nombre de

codes actifs maximal (K = Q) serait impossible, malgr�e un sur-�echantillonage (S > 1).

Complexit�e du calcul des coeÆcients:

Le calcul des coeÆcients est men�e �a partir de la connaissance du canal, c'est �a dire des co-

eÆcients (�i; �
(l)
i
). L'estimation de canal ([82]) est une tâche importante du r�ecepteur, bien

qu'elle ne soit pas �evalu�ee ici, et sa complexit�e doit être rajout�ee aux �evaluations propos�ees.

De plus, pour une solution exacte MMSE, il faut une estimation du rapport Eb

N0
�a l'entr�ee du

r�ecepteur.

Une �evaluation de complexit�e de l'obtention des coeÆcients est propos�ee en annexe III.1.4,

bas�ee sur la formation de �(g)
H ,  (g), le calcul de Ku lignes (une par code d�esir�e) de l'inverse

de la matrice d�e�nie positive  (g) par d�ecomposition de Cholesky et r�esolutions d'�equations,

l'application �nale de l'�equation (1.11).

La complexit�e totale pour le calcul des coeÆcients selon l'�equation (1.11) est donn�ee

(MMAC/s) par:

Ku = 1 Ku = 12

court;P=1 1.5 2.0 2.6 4.9 8.0 11.1

long; P=0 32 34 37 64 87 110

long; P=2 55 58 62 105 144 183

L=1 L=2 L=3 L=1 L=2 L=3

Dans les situations bien appropri�ees avec cette structure (1 seul code d�esir�e Ku = 1) et

pour des canaux tr�es dispersifs, la part majoritaire du calcul (autour de 90 %) est due �a la

d�ecomposition de Cholesky de la matrice par blocs non-Toeplitz  (g).
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1.3 Ts-structure: structure impos�ee �a banc de �ltres adapt�es

r(1) (t) d1[m]

(Tc/8)
 he_d     2

14 coef.

x
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P coef.
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 e12
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-τ1
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Fig. 1.5 { Ts-structure (avec 
11[0] = 1)

Cette structure est une approximation tronqu�ee de la structure lin�eaire th�eorique, conser-

vant le BFA en tête, suivi par un banc de �ltres transverses d'�egalisation synchrone (1

�echantillon par symbole) �a dur�ee �nie. Elle est de plus sp�eci�que �a un canal �a trajets.

1.3.1 D�etection avec la Ts-structure

Nous utilisons la commutativit�e de la convolution pour r�eordonner le BFA selon la �gure

1.5, en utilisant des changements de cadence d'�echantillonage par d�ecimation licite entre

les di��erentes �etapes (�ltre adapt�e au canal spatio-temporel, RRC, et corr�elation avec les

codes). Comme le r�ecepteur Rake, cette structure tire pro�t de la nature discr�ete du canal

pour calculer le FA au canal avec seulement une multiplication au rythme Tc=2, par capteur

et par trajet, apr�es compensation quasi-continue de retard. Les compensations de

retard (avances en th�eorie de �i) du FA au canal (Cf paragraphe 2.1.4 partie II) sont obte-

nues pratiquement avec un retard additionnel �egal �a WsTs. Apr�es FA au canal, la cadence

d'�echantillonnage du signal avec seulement 2 points par Tc est suÆsante et est exprim�ee aux

instants \th�eoriques" s:Tc
2
par (1.12) du moment que la cadence d'entr�ee est suÆsante pour

approximer les retards �i; i = 1::Lt (sur-�echantillonnage de 8 sur la �gure 1.5):

u[s] =
LX
l=1

LtX
i=1

�

(l)�
i
: r

(l)(t + �i)jt=s:Tc
2

(1.12)
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Note: Evidemment, on pourrait se contenter d'un sur�echantillonage d'entr�ee �egal seulement �a S = 2

et r�ealiser les compensations de retard r(l)(t + �i)jt=s:Tc
2

par interpolation num�erique puisque le

th�eor�eme d'�echantillonnage est respect�e. La complexit�e en terme de nombre de multiplications se

trouverait alors n�eanmoins consid�erablement augment�ee.

Le �ltre 1/2 Nyquist \RRC" discret he d travaille au rythme Tc=2 en entr�ee et Tc en

sortie, avec un nombre usuel de coeÆcients de 14, c'est �a dire avec une longueur de r�eponse

impulsionnelle de 7 chips. La sortie �a l'instant qT c s'�ecrit:

v[q] =
+1X
s=�1

he d[s]:u[q�s] (1.13)

Etant donn�e que les codes complexes sont binaires, les corr�elations avec les codes sont

simplement r�ealis�ees par des additions et soustractions de Q �echantillons durant un temps

symbole Ts. Les �echantillons yk[m] aux instants mTs sur la branche k sont exprim�es par:

yk[m] =

+Q�1X
q=0

c
�

k[q]:v[mQ+q] (1.14)

o�u Refck[q]g et Imfck[q]g 2 f�1;+1g.

Le banc d'�egalisation recombine lin�eairement les sorties fyk[m]g des K branches apr�es

traitement par un banc de �ltres transverses fe01k[n]g; k = 1:::K. Le nombre de coeÆcients

sur chaque branche de l'�egaliseur est not�e P , amenant, pour un P donn�e, �a une même

profondeur Pl:T s de r�eponse impulsionnelle globale du d�etecteur que pour la Tc-structure.

En notation alg�ebrique, la variable de d�ecision d1[m] est obtenue par un produit scalaire:

d1[m] =
1


11[0]

e1
T
:y[m] (1.15)

o�u:

- e1
T = 
11[0]:e

0

1
T contient les coeÆcients normalis�es de l'�egaliseur, ordonn�es de la mani�ere

suivante: e1 = [e11[�P1]; ::; e1K[�P1]; :::; e11[+P2]; ::; e1K[+P2]]
T ;

- y
[m]

= [y1[m+P1]; ::; yK[m+P1]; :::; y1[m�P2]; ::; yK[m�P2]]
T ;

- P1+1+P2 = P o�u P1 est le nombre de coeÆcients anticausaux d'une branche de l'�egaliseur,

correspondant �a un retard de P1Ts en pratique. Logiquement, P1 doit être choisi autour de

la partie enti�ere de P

2
, puisque dans la version th�eorique, le support anticausal de la Ri de

l'�egaliseur discret est aussi large que le support causal.

Nous avons aussi besoin de d�e�nir les vecteurs de taille K contenant les coeÆcients des

�ltres discrets de la k-�eme branche: e1k = [e1k[�P1]; :::; e1k[0]; :::; e1k[+P2]]
T
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Complexit�e de la d�etection:

La complexit�e du BFA ne d�epend pas de l'�etalement du canal, Ws, mais uniquement du

nombre de trajets, Lt. Seul l'�egaliseur, qui n�ecessite un traitement moins rapide au temps

symbole, d�epend de la profondeur du canal Ws (via l'adaptation de P ), K et Ku. La com-

plexit�e globale de la d�etection est: MfLSQ:Lt+14Q+KPKug MAC/trame et est donn�ee

dans la table suivante (MMAC/s) pour di��erentes valeurs de P et de Ku:

Ku = 1 Ku = 12

court;P=1 05.9 08.6 11.2 07.7 10.4 13.0

long; P=8 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 v�eri�e que la complexit�e de d�etection avec cette structure augmente tr�es peu avec la

profondeur d'�egalisation.

En pratique, on se contente souvent du �ltre anti-repliement analogique en guise de

�ltre 1/2 Nyquist de r�eception, quitte �a compenser ensuite dans la partie num�erique. La

pond�eration par les amplitudes des trajets peut alors se faire au temps chip, avec une com-

plexit�e de d�etection MfLQ:Lt +KPKug MAC/trame, qui donne (MMAC/s):

Ku = 1 Ku = 12

court;P=1 01.5 02.8 04.2 03.3 04.6 06.0

long; P=8 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 int�erêt �a faire la

pond�eration par les amplitudes complexes conjugu�ees des trajets au temps symbole au lieu du temps

chip (LK:Lt au lieu de LQ:Lt multiplications selon les �equivalences pr�esent�ees au paragraphe 2.1.4

partie II), mais avec n�ecessit�e alors de dupliquer la corr�elation avec les codes pour chaque trajet.

1.3.2 Repr�esentation polyphase \de Sylvester" pour la Ts-structure

Les �echantillons au temps Ts du vecteur y
[m]

s'expriment directement en fonction des

symboles �a partir de la matrice de �ltrage (de Sylverster g�en�eralis�ee) �(
), de dimension

KP �K(P + 2Ws), et de structure Toeplitz par blocs de taille [K �K]:

y

[m]
= �(
) a[m;P1+Ws] + �

[m]
(1.16)

avec

�(
)
4
=

2
6666664



[�Ws]

� � � 

[Ws]

0 � � � 0

0 

[�Ws]

� � � 

[Ws]

0 � � �

� � � � � � � � � � � � � � � 0

0 � � � 0 

[�Ws]

� � � 

[Ws]

3
7777775

et 

[n]

4
=

2
64


11[n] � � � 
K1[n]

� � � � � � � � �


1K[n] � � � 
KK[n]

3
75
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Symboles estimés
pour le code désiré
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différents codes

sur les différentes branches du BFA

0
0

0
0

][1 ma

0
0

Ts1P+

P

blocs

(P  +  2Ws)  blocs

Fig. 1.6 { Symboles �emis et �echantillons apr�es BFA intervenant dans l'estimation d'1 sym-

bole

Le bloc 

[n]

= (
H
ik[n]) i;k=1::K, correspondant au retard nTs, contient ici les intercorr�elations

au temps symbole entre les K formes d'ondes globales.

En supposant un BFA exact, la description pr�ec�edente est suÆsante pour d�eterminer les

coeÆcients, du moment que le bruit �
[m]

a �et�e caract�eris�e par sa matrice de corr�elation, pour

une analyse au second ordre. Il est montr�e en annexe III.3 que:

Ef�
[m]
:�
H

[m]
g = (

2N0

Ts

):�tn(
) (1.17)

o�u �tn(
) est une matrice carr�ee de dimension KP �KP obtenue par troncature de �(
), avec

pour premier bloc 

[0]

(en haut �a gauche de la matrice). Elle prend ainsi la forme suivante:

�tn(
) =

2
666666666664




[0]
� � � 


[Ws]
0 � � �




[�1]



[0]
� � � 


[Ws]
0




[�2]



[�1]



[0]
� � � 


[Ws]

� � � � � � � � � � � � � � �

0 


[�Ws]
� � � 


[0]



[1]

� � � 0 


[�Ws]
� � � 


[0]

3
777777777775

L'annexe III.3 �etablit �egalement le lien entre cette repr�esentation polyphase de \Sylves-

ter" et celle utilis�ee pour la Tc-structure, et permet d'exprimer le vecteur y
[m]

en fonction

du vecteur d'�echantillons re�cus r[m].
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1.3.3 Calcul des coeÆcients par optimisation temporelle

Le vecteur d'�egalisation MMSE minimise:

(MSE) = Efj
1


11[0]

e1
T
y

[m]
� a

1 [m]j
2
g

La solution de Wiener est telle que:

1


11[0]
e1
T
:Efy

[m]
:y
H

[m]
g = Efy

H

[m]
:a1[m]g (1.18)

La matrice de corr�elation pour le vecteur y
[m]

s'�ecrit:

1

A
2
:Efy

[m]
:y
H

[m]
g = (�(
):�(
)

H) + �
2
0:�tn(
)

Le vecteur d'intercorr�elation entre les sorties du BFA y

[m]
et le symbole �a estimer est:

1

A
2
:Efy

H

[m]
:a1[m]g = 


H

1;P1

4

= 1T��(
)
H

avec � = K:(P1 +Ws + ku) (code ku = 1) (1.19)

Le vecteur d'�egalisation MMSE d�eriv�ee de la solution de Wiener pour la Ts-structure

s'�ecrit alors:
1


11[0]

e1
T = 1T��(
)

H [�(
) �(
)
H + �

2
0�tn(
)]

�1 (1.20)

Cette solution unique �a l'�equation (1.18) est toujours bien conditionn�ee, même en l'abs-

cence de bruit (�20), du moment que �(
) est de rang plein KP , ce qui est g�en�eralement vrai.

Notons que la sym�etrie hermitienne des coeÆcients peut être exploit�ee lorsque le mobile doit

d�ecoder plusieurs (Ku) codes d�esir�es.

La solution \Zero-Forcing approch�ee" correspond �a remplacer �20 par z�ero dans

l'�equation (1.20). Comme discut�e au paragraphe 1.1, �a l'exception du cas mono-trajet (Ws =

0), cette solution approch�ee minimise l'interf�erence mais ne la r�eduit pas �a z�ero puisque la

matrice �(
) est plus large que haute (KP < K(P+2Ws)). Elle garantit seulement, pour cette

structure impos�ee particuli�ere, l'ampli�cation minimale du bruit (norme minimale) avec la

contrainte premi�ere de minimisation de la puissance d'interf�erence. Ce r�esultat peut être

interpr�et�e de la mani�ere suivante: le BFA, suivi par le banc d'�echantillonneurs synchrones,

ont compl�etement compact�e l'information (en une statistique suÆsante pour la d�etection

des symboles ...) sans conserver de degr�e de libert�e. Ainsi, un simple banc d'�egalisation

transverse lin�eaire (qui n'est pas le traitement num�erique optimal...) travaillant au temps

Ts doit th�eoriquement avoir une Ri in�nie pour inverser le syst�eme et annuler l'interf�erence.

N�eanmoins, dans la plupart des applications, l'annulation exacte de l'interf�erence n'est pas

requise et cette approximation Zero-Forcing peut être satisfaisante.
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Finalement, l'obtention des coeÆcients n�ecessite d'inverser la matrice de tailleKP�KP ,

Toeplitz par blocs de taille [K �K] (ou apr�es avoir ajout�e �20�tn(
) pour la solution MMSE):

�(
)
4

= �(
) �(
)
H =

2
6666664

�

[0]
�

[1]
� � � �

[P�1]

�

[�1]
�

[0]
�

[1]
� � �

� � � � � � � � � �

[1]

�

[�P+1]
� � � �

[�1]
�

[0]

3
7777775

o�u �

[n]

4

= (�ik[n]) est le bloc correspondant au retard nTs, constitu�e par les r�esultats de

convolutions discr�etes:

�ik[n] =
KX
j=1

X
u


ji[u]:

H

jk[n�u] (1.21)

Notons encore la sym�etrie �ik[n] = �
H

ki[n].

Complexit�e du calcul des coeÆcients:

A partir de (1.20), la complexit�e du calcul des coeÆcients est propos�ee en annnexe III.4,

bas�ee sur la formation de la matrice �(
) �a partir du calcul des 
ik[p] et des �ik[p], sur la

d�ecomposition de Cholesky de �(
), et la r�esolution d'�equations pour obtenir les coeÆcients

pour chaque code d�esir�e.

La complexit�e globale pour le calcul des coeÆcients �a partir de (1.20) ne d�epend quasi-

ment pas du nombre de capteurs L et est donn�ee, en MMAC/s, par:

Ku = 1 Ku = 12

court;P=1 0.8 0.9

long; P=8 18 28

long; P=12 33 56

L=1 �a 3 L=1 �a 3

1.3.4 Comparaison des complexit�es des structures Ts- et Tc-

Pour une r�eponse impulsionnelle globale de même longueur Pl, la complexit�e est compar�ee

pour les deux di��erentes tâches:

{ d�etection: pour un grand nombre de codes d�esir�es,Ku, la Tc-structure est �evidemment

moins ad�equate que la Ts-structure puisque cette derni�ere conserve la même tête de

r�eception quelque soit le code d�esir�e (même canal, et donc même BFA, en lien descen-

dant). De plus, même pour 1 seul code d�esir�e (Ku = 1), la Ts-structure reste avanta-

geuse lorsque le canal a un �etalement important, grâce d'une part �a la forme \Rake"

du BFA qui exploite la nature discr�ete du canal, et d'autre part �a la cadence au temps

symbole du banc d'�egaliseur qui permet des profondeurs importantes d'�egalisation avec

une complexit�e raisonnable.
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{ calcul des coeÆcients: d'abord, nous notons que pour les param�etres du mode TDD

de l'UMTS et une \optimisation temporelle" des coeÆcients relative aux crit�eres ZF

ou MMSE, le calcul des coeÆcients repr�esente une tâche non n�egligeable, qui peut

avoir une complexit�e du même ordre ou bien sup�erieure �a la complexit�e de d�etection

des symboles. L�a encore, la Ts-structure prend l'avantage grâce �a une bien plus petite

dimension du syst�eme �a inverser (degr�es de libert�es compact�es dans la formulation au

temps symbole), qui de plus est de forme Toeplitz par bloc.

La complexit�e globale (d�etection et calcul des coeÆcients) de la Tc-structure est:

Ku = 1 Ku = 12

court;P=1 2.4 3.8 5.3 16 29 43

long; P=0 34 38 44 91 140 190

long; P=2 58 64 71 142 218 294

long; P=8 187 201 216 382 560 737

L=1 L=2 L=3 L=1 L=2 L=3

La complexit�e globale (d�etection et calcul des coeÆcients) de la Ts-structure est:

Ku = 1 Ku = 12

court;P=1 02.3 03.6 5.0 04.2 05.5 06.9

long; P=8 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 l'UMTS et un canal �a �etalement important, nous pou-

vons conclure que la complexit�e globale est en faveur de la Ts-structure pour une profon-

deur donn�ee du d�etecteur, particuli�erement en situation multi-capteur. N�eanmoins, avant

de conclure sur le meilleur compromis performance / complexit�e, nous devrons v�eri�er le

comportement des d�etecteurs. En e�et, les performances avec la Tc-structure doivent être

th�eoriquement meilleures puisque l'optimisation lin�eaire pour une profondeur donn�ee est

r�ealis�ee sans imposer de structure. De plus, la Tc-structure a la possibilit�e de r�eduire l'in-

terf�erence �a z�ero.

1.4 Calcul des coeÆcients par approximation fr�equentielle

L'optimisation temporelle qui vient d'être d�ecrite est optimale, par d�e�nition, pour un

nombre donn�e de coeÆcients. Cependant nous venons de voir que ce calcul des coeÆcients

�etait coûteux, bien plus que la d�etection proprement dite pour le cas particulier de la Tc-

structure. C'est pourquoi nous avons envisag�e une m�ethode sous-optimale tr�es simple pour

calculer les coeÆcients: elle consiste �a �echantillonner les r�eponses th�eoriques en fr�equence
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des �egaliseurs ê1k(f) ou des �ltres de la Tc-structure l̂1(fw) avec un pas d'�echantillonnage

en fr�equence �f invers�ement proportionnel �a la longueur d�esir�ee (et ainsi au nombre de

coeÆcients) de leurs r�eponses impulsionnelles: pour la Ts-structure et la Tc-structure, ce

pas �f sera �egal respectivement �a:

�fs =
1

PTs

; �fc =
1

PlTs

Nous reprendrons donc les formules th�eoriques donn�ees dans la partie II.

Les coeÆcients des �ltres discrets seront obtenus �a partir de la Transform�ee de Fourier

Discr�ete inverse (iDFT). La tr�es faible complexit�e de cette m�ethode est due �a la tr�es simple

formulation des �egaliseurs dans le domaine des fr�equences. Nous d�enommons la m�ethode

approximation fr�equentielle, car elle op�ere un �echantillonnage en fr�equence sans respecter

exactement le th�eor�eme d'�echantillonnage puisque les Ri th�eoriques de l'�egaliseur sont in-

�nies, et n�ecessitent th�eoriquement un pas fr�equentiel �f in�niment petit. N�eanmoins, on

peut esp�erer une approximation correcte �etant donn�e que l'�etalement de spectre et le BFA

r�eduisent la s�electivit�e en fr�equence du canal.

Les prochains paragraphes d�ecrivent avec plus de pr�ecision la m�ethode et sa complexit�e.

Nous commen�cons avec la Ts-structure puisque la m�ethode utilis�ee pour la Tc-structure est

simplement une adaptation de celle utilis�ee pour la Ts-structure.

1.4.1 Approximation fr�equentielle pour la Ts-structure

Les r�eponses en fr�equences th�eoriques des �ltres discrets sur les di��erentes branches

k = 1:::K, obtenues en Zero-Forcing par l'�equation (2.33) partie II, sont maintenant not�ees

ê

0

1k(f) lorsqu'il n'y a pas de retard d'estimation, c'est �a dire lorsque P1 = 0. La r�eponse

ê

0

1k(f) correspond, pour chaque fr�equence f de la bande symbole ]� 1
2Ts

; + 1
2Ts

], au motif de

la premi�ere ligne (pour le code d�esir�e num�ero 1) et de la k-�eme colonne de l'inverse de la

matrice inter-spectrale, �(f)�1:

ê

0

1k(f) = 1T1 [�(f)]
�1
1
k

(1.22)

Nous d�ecrivons la m�ethode pour le crit�ere Zero-Forcing mais elle est aussi valide pour le

crit�ere MMSE (II:2:41) en substituant simplement �(f) par (�(f) + ( N0
2Eb

):I
K
). L'expression

th�eorique de l'�egaliseur, sans approximation, a un nombre in�ni de coeÆcients. Chaque co-

eÆcient est obtenu par Transform�ee de Fourier inverse:

e
theo

1k[n] = Ts:

Z
1
Ts

ê

0

1k(f):e
+j2�fnTs

df pour n=�1;:::;+1

avec la formule directe duale, exprimant la TF d'une suite discr�ete:

ê

0

1k(f) =
+1X

n=�1

e
theo

1k[n]:e
�j2�fnTs
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L'approximation fr�equentielle consiste �a �echantillonner les expressions th�eoriques en fr�e-

quence des �ltres �egaliseurs ê1k(f) avec un �echantillonnage en fr�equence �fs =
1

PTs
, amenant

�a P �echantillons dans la bande symbole. Les P coeÆcients temporels e1k[n]; n=�P1;::;0;::;P2, avec

le choix d'un retard d'estimation P1, sont alors calcul�es par iDFT, amenant aux coeÆcients

suivants:

e1k[n�P1] = SQ:

P�1X
p=0

ê1k(
p

PTs

):e+j2�n
p

P
pour n=0;:::;+P�1 (1.23)

o�u

ê1k(
p

PTs

) = ê

0

1k(
p

PTs

):e�j2�p
P1
P

repr�esente les �echantillons de la r�eponse en fr�equence de la k-�eme branche de l'�egaliseur,

pour un retard P1 non nul (exprim�e en Ts).

La limitation du support de la r�eponse impulsionnelle discr�ete e1k[n] n'est pas simplement

une troncature de la r�eponse th�eorique etheo1k[n] mais sou�re de repliement temporel, ce qui est

une cons�equence directe du th�eor�eme d'�echantillonnage:

e1k[n] =
+1X

u=�1

e
theo

1k[n�uP ] pour n=�P1;:::;+P2

Les �equations (1.22) et (1.23) montrent que le calcul des coeÆcients n�ecessite de consid�erer

un syst�eme de (et d'inverser s�epar�ement) P matrices de petite dimension K � K au lieu

d'une matrice unique de taille KP�KP dans la solution exacte par optimisation temporelle.

En utilisant la notation matricielle de l'op�erateur TFD, les coeÆcients sont obtenus par:

e1k = SQ:DFT
�1

[P;P1]
:ê

0

1k (1.24)

o�u: DFT
[P;P1]

= (e�j2�
in

P :e
+j2�

nP1
P ) pour i=0::P�1; n=0::P�1

et ê
0

1k = [ê
0

1k(
0

PTs
); ê

0

1k(
1

PTs
); :::; ê

0

1k(
P�1
PTs

)]T .

A�n d'all�eger les notations, d�e�nissons les fr�equences discr�etes fp;q o�u q est l'indice de la

bande symbole et p l'indice de la fr�equence discr�ete dans la bande symbole:

fp;q = p:�f + q:

1

Ts

; pour q=�Qr=2;:::;+Qr=2

Avec,

pour la Ts-structure: p = 0; :::; P � 1; puisque �f = �fs

pour la Tc-structure: p = 0; :::; Pl � 1; puisque �f = �fc
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Complexit�e du calcul de coeÆcients:

A partir de (1.24), le calcul des coeÆcients pour les K branches et les Ku codes d�esir�es,

d�etaill�e en annexe, est bas�e sur la formation des r�eponses en fr�equence large-bande jĥ(fp;q)j
2,

des P matrices dans la bande symbole �(p:�f), des Ku lignes de �(p:�f)�1 obtenues par

d�ecomposition de Cholesky, des Ku �K iDFT.

La complexit�e totale du calcul de coeÆcients �a partir de (1.24) augmente tr�es peu avec

le nombre de capteurs L, le nombre de codes d�esir�es Ku. Elle est quasi-lin�eaire avec la

profondeur P , mais a une forte augmentation avec le nombre de codes actifs K.

Ku = 1 Ku = 12

court;P=1 0.19 0.21 0.22 0.20 0.21 0.23

long; P=8 1.64 1.75 1.85 2.06 2.17 2.27

long; P=12 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 m�ethode d'approximation fr�equentielle a ainsi une complexit�e globale extr�emement

r�eduite par rapport �a la m�ethode d'optimisation temporelle. De plus, la tâche de calcul des

coeÆcients devient ainsi n�egligeable par rapport �a celle de d�etection proprement dite.

1.4.2 Approximation fr�equentielle pour la Tc-structure

Pour la Tc-structure, la d�etermination des L �ltres discrets l
(l)
1 l=1:::L par approximation

fr�equentielle consiste �a calculer les NTc = Pl:SQ coeÆcients (par capteur) �a partir des NTc

�echantillons en fr�equence des fonctions de transfert des �ltres l̂
(l)0

1 :

l

(l)
1 = DFT

�1

[Pl;Pl1 ]
:l̂

(l)0

1 (1.25)

Le pas d'�echantillonnage en fr�equence �fc =
1

PlTs
�xe le pas entre les fr�equences discr�etes

fp;q. Pour une profondeur Pl donn�e, ce pas est plus �n que celui utilis�e pour le calcul des

coeÆcients de l'�egaliseur de la Ts-structure, ce qui devrait assurer une meilleure approxi-

mation. Le paragraphe pr�ec�edent a montr�e qu'il �etait tr�es simple d'obtenir les r�eponses en

fr�equence des �egaliseurs. Aussi, nous calculons l̂
(l)0

1 (fp;q) �a partir de ê
0

1k(
p

PlTs
):

l̂

(l)0

1 (fp;q) =
1


11[0]

:

KX
k=1

ê

0

1k(
p

PlTs

):ĝ
(l)�

k
(fp;q) p=0;:::;Pl�1; q=�Qr=2;:::;+Qr=2

Cette derni�ere expression peut être d�eriv�ee de l'�equation (2.32) partie II; elle exprime

simplement la p�eriodicit�e en 1
Ts

de la r�eponse en fr�equence ê1k(f); k=1;:::;K, et la r�eduction

du sch�ema de la Ts-structure th�eorique en un unique �ltre fractionn�e large-bande l̂
(l)
1 (fw).

Dans l'expression de la r�eponse en fr�equence, la seule part qui est sp�eci�que au capteur (l)

est le �ltre adapt�e au canal, ce qui apparait dans l'expression suivante:

l̂

(l)0

1 (fp;q) =
1


11[0]

:ĥ
(l)�(fp;q):

KX
k=1

f(ĥ�
e
(fp;q):ĉ

�

k
(fp;q)g:ê1k(

p

PTs

)
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Complexit�e du calcul des coeÆcients:

A partir de (1.25), le calcul des coeÆcients, d�etaill�e en annexe III.4, est bas�e sur la formation

des �echantillons des r�eponses en fr�equence large-bande l̂
(l)
ku
(fp;q) �a partir des des �egaliseurs

ê

0

kuk
( p

PTs
) (bande-symbole), puis sur des calculs d'iDFT.

La complexit�e globale pour calculer les coeÆcients �a partir de (1.25), en utilisant la FFT,

est de l'ordre de:

Ku = 1 Ku = 12

court;P=1 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=8 2.1 2.7 3.4 6.5 11.1 15.8

L=1 L=2 L=3 L=1 L=2 L=3

Cette complexit�e est �nalement l�eg�erement sup�erieure �a celle de la Ts-structure avec

une approximation fr�equentielle, mais est tr�es inf�erieure �a celle obtenue par optimisation

temporelle. Comme pour la Ts-structure, la complexit�e augmente l�eg�erement avec le nombre

de capteurs L, le nombre de codes d�esir�es, mais est quasiment lin�eaire avec la profondeur

d'�egalisation P , et augmente beaucoup avec le nombre total de codes actifs K.

Aussi, pour une profondeur globale de d�etection donn�ee, le calcul des coeÆcients par

approximation fr�equentielle avec la Tc-structure a une complexit�e globale tr�es peu coûteuse

par rapport �a la m�ethode d'optimisation temporelle et demeure n�egligeable par rapport �a

l'op�eration de d�etection des symboles proprement dite.

1.4.3 R�esultats de simulation avec les 2 structures

Les performances qui vont être d�ecrites ne sont �evidemment pas �a prendre comme

r�ef�erences absolues. Pour tenter d'y arriver, il aurait fallu faire des simulations sur un tr�es

grand nombre de r�ealisations de canaux, pour di��erents mod�eles ... Le but ici est plutôt de

donner un exemple qui illustre bien le comportement des deux structures. Pr�ecisons que les

traits d�egag�es seront retrouv�es �a nouveau et compl�et�es dans le chapitre suivant o�u les Tc-

et Ts-structures serviront de r�ef�erences.

Pour les simulations, nous avons utilis�e une r�ealisation particuli�ere du mod�ele vehicular

B, avec les amplitudes des 6 trajets �egales �a [�2:5; 0; �12; �6; �16; �16 dB], et les

phases �a [0o; �90o; +90o; �36o; �180o; +90o] et [+90o; +90o; �36o; �180o; +180o; 0o],

respectivement pour le premier et le deuxi�eme capteur, ce qui constitue une r�ealisation plutôt

diÆcile en terme d'interf�erence pour ce mod�ele. Rappelons que l'�etalement temporel de ce

canal est grand, atteignant pratiquement Ws = 5 symboles. Nous avons utilis�e 12 codes

actifs et un seul code d�esir�e. Les r�esultats sont pr�esent�es en fonction de P , param�etrant la

longueur du d�etecteur. Rappelons que (P � 1)Ts est le surplus, relativement au BFA, de la

dur�ee de la Ri du d�etecteur, �egale �a PlTs, o�u Pl = P +Ws.
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La �gure 1.7 trace l'inverse du SINR de sortie, not�e INSR, obtenu avec la Tc-structure et

la Ts-structure, avec un seul capteur de r�eception, ce qui repr�esente le cas o�u le d�etecteur a

le plus besoin de profondeur. Les r�esultats sont donn�es en ZF et en MMSE avec optimisation

temporelle ou approximation fr�equentielle, et pour deux rapports Eb

N0
, respectivement 30 dB

et 10 dB. La �gure 1.8 trace les r�esultats avec 2 capteurs en r�eception et un crit�ere MMSE.

Le calcul des performances est men�e de mani�ere analytique (�a partir de la connaissance

du canal et des �ltres synth�etis�es pour la r�eception), selon les formules d�ecrites en annexe

III.3.B. Nous avons aussi men�e une v�eri�cation approximative de l'EQM sur les constella-

tions obtenues en simulant la châ�ne de communication.

D'abord, avec l'optimisation temporelle (not�ee \tp" sur les �gures):

pour le crit�ere Zero-Forcing et un seul capteur de r�eception, la Tc-structure avec courte

profondeur Pl peut r�ealiser une inversion exacte, du moment que Pl � 3 (en accord avec

l'�equation (1.4)) mais l'ampli�cation du bruit est tr�es forte, par exemple 26 dB pour P = 0,

c'est �a dire Pl = Ws = 5. Pour comparaison, l'ampli�cation du bruit pour l'�egaliseur ZF

th�eorique �a dur�ee in�nie (calcul�ee �a partir des formules de la partie II) est seulement autour

de 2.5 dB, amenant �a un INSR autour de -30.5 dB lorsque Eb

N0
= 30dB. Les performances

th�eoriques sont approch�ees pour P � 2Ws. De plus, la d�etection en Zero-Forcing avec la

Tc-structure est tr�es sensible au choix du retard, Pl1 , et nous tra�cons seulement les meilleurs

r�esultats, obtenus pour des valeurs Pl1 comprises entre 1 et Ws symboles. L'�etude th�eorique

de la partie II permet de comprendre le besoin de retard puisque le BFA de la structure

th�eorique est anticausal �a raison de Ws + 1 symboles.

Pour le crit�ere MMSE, la Tc-structure se rapproche par contre des performances

th�eoriques pour de tr�es courtes profondeurs, par exemple P = 2; elle est beaucoup moins

sensible au retard, �x�e ici �egal �a Pl1 = 1.

Le comportement avec laTs-structure est similaire quelque soit le crit�ere, avec une assez

faible ampli�cation du bruit grâce au BFA, mais avec une interf�erence r�esiduelle comme

nous pouvons le constater en situation de fort Eb

N0
. L'ampli�cation du bruit, autour de 2

dB, n'est pas visualis�ee directement ici mais on pourra consulter les �gures 2.10 �a 2.14 du

chapitre suivant �a titre d'exemple. La diminution de l'interf�erence r�esiduelle vers une valeur

n�egligeable, par exemple 20 dB en dessous de la puissance utile, n�ecessite une importante

profondeur P , de l'ordre du double (2Ws) de la profondeur du canal pour 1 seul capteur de

r�eception. N�eanmoins, cette interf�erence r�esiduelle est moins g�enante en situation de faible
Eb

N0
, même si les performances restent un peu moins bonnes que pour la Tc-structure.
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Fig. 1.7 { Performances de la Tc- et Ts-structure avec un long canal (Ws = 5), un seul

capteur de r�eception, 12 codes, pour des crit�eres Zero-forcing et MMSE
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Fig. 1.8 { Performances de la Tc- et Ts-structure avec un long canal (Ws = 5), deux

capteurs de r�eception, 12 codes, pour des crit�eres MMSE
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Fig. 1.9 { Conditionnement de l'inversion matricielle de calcul des coeÆcients par optimisa-

tion temporelle pour la Tc- et Ts-structure avec optimisation temporelle pour un long canal

(Ws = 5), un seul capteur de r�eception, 12 codes
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Pour un INSR donn�e, la Ts-structure conserve tout de même l'avantage en terme de

complexit�e, même si la profondeur requise est bien sup�erieure. Par exemple avec un seul

capteur, 20 MMAC/s (45 MMAC/s pour 12 codes d�esir�es) pour P = 8 avec la Ts-structure,

contre 34 MMAC/s pour un seul code d�esir�e (90 MMAC/s pour 12 codes d�esir�es) et P = 0

avec la Tc-structure. Souvenons nous que le banc de �ltres transverses requiert seulement

P:K coeÆcients dans la Ts-structure contre (P +Ws):2Q coeÆcients dans la Tc-structure.

Cette di��erence est encore plus marqu�ee en situation multi-capteurs.

Avec 2 capteurs en r�eception (�gure 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 r�esultats seulement avec P > Ws en situation

de fort rapport Eb

N0
. Pour les faibles rapport Eb

N0
, les performances de la Ts-structure sont

vraiment proches de celles de la Tc-structure.

En ce qui concerne l'approximation fr�equentielle (not�ee \fq" sur les �gures):

les r�esultats sont d�ecevants avec la Tc-structure pour de faibles valeurs de P . Par exemple,

avec un seul capteur, la diminution de l'interf�erence r�esiduelle a une valeur n�egligeable

n�ecessite une valeur de P > Ws au lieu de P = 0 dans l'optimisation temporelle. Mal-

heureusement, la complexit�e de la d�etection d�epend fortement de la profondeur P .

Au contraire, l'approximation fr�equentielle peut-être attractive avec la Ts-structure puisque

la profondeur d'�egalisation requise P est tr�es peu augment�ee par rapport �a l'optimisation

temporelle. C'est particuli�erement vrai avec 2 capteurs o�u la profondeur requise est de P = 7

au lieu de P = 6 dans l'optimisation temporelle. De plus, la complexit�e de la d�etection aug-

ment tr�es peu avec P dans la Ts-structure.

La �gure 1.9 repr�esente le conditionnement (racine carr�ee du rapport entre les valeurs

singuli�eres maximale et minimale de la matrice �a inverser) relevant du calcul des coeÆcients,

avec optimisation temporelle. Si ce conditionnement est mauvais (valeur tr�es grande), il

n�ecessitera une tr�es grande pr�ecision �nie (nombre de bits) durant le calcul de l'inversion

matricielle. Cette �gure montre le grand avantage de la Ts-structure en situation de fort
Eb

N0
en terme de conditionnement, puisque la matrice �(
) �a pseudo-inverser est toujours bien

conditionn�ee.

1.4.4 Conclusion concernant les 2 structures

Nous venons d'�etudier la complexit�e et le comportement de deux structures pratiques (Ri

�a dur�ee �nie) de d�etection \antagonistes" multi-capteur multi-utilisateur avec des crit�eres

Zero-Forcing et MMSE. Leur comportement a �et�e introduit au travers d'un exemple, mais

sera encore illustr�e par d'autres exemples dans le chapitre suivant.

Pour de tr�es larges profondeurs de d�etection, les deux sructures tendent vers les mêmes

performances. Pour une profondeur plus courte, la Tc-structure est une structure lin�eaire

libre qui a de meilleures performances. Sous un crit�ere Zero-Forcing, elle r�ealise une an-
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nulation exacte d'interf�erence, mais avec une forte ampli�cation du bruit (par rapport �a la

structure optimale th�eorique ZF) si la profondeur de d�etection est tr�es courte. Sous un crit�ere

MMSE, la Tc-structure est capable, avec une tr�es petite profondeur (l�eg�erement sup�erieure �a

la profondeur du canal), d'obtenir une performance comparable �a celle du d�etecteur th�eorique

(i:e: �a dur�ee in�nie) MMSE. N�eanmoins cette structure est tr�es coûteuse en nombre de mul-

tiplications/seconde, principalement �a cause de l'\optimisation temporelle" des coeÆcients.

L'\approximation fr�equentielle" des coeÆcients diminue la complexit�e mais avec des r�esultats

malheureusement d�ecevants pour cette structure.

Au contraire, la Ts-structure pr�esente un tout autre comportement: elle n�ecessite une

profondeur sup�erieure pour diminuer l'interf�erence r�esiduelle, mais contrôle toujours l'am-

pli�cation du bruit.

En consid�erant �a la fois la performance et la complexit�e, la Ts-structure semble globale-

ment plus avantageuse, en particulier pour un canal �a fort �etalement et une r�eception multi-

capteur, en situation de bruit non n�egligeable (rapport Eb

N0
inf�erieur �a 15 dB par exemple).

De plus, le calcul des coeÆcients par approximation fr�equentielle r�eduit encore la complexit�e

en pr�eservant des performances assez proches.

La Tc-structure sera pr�ef�er�ee pour des canaux courts, ou lorsque les trajets sont nom-

breux, pas r�esolus, ou encore pour une r�eponse impulsionnelle de canal continue.

Pour les situations de fort Eb

N0
, on regrette toutefois la complexit�e �elev�ee de la Tc-structure

et l'interf�erence r�esiduelle apparente de la Ts-structure. Ce dernier commentaire va guider

la recherche de nouvelles structures dans le chapitre suivant.



Chapitre 2

Nouvelles structures lin�eaires

interm�ediaires

2.1 Caract�eristiques souhait�ees pour de nouvelles structures

Inconv�enients de la Tc-structure (vs Ts):

- 1o inconv�enient: la Tc-structure e�ectue tous ces traitements sur les �echantillons �a la ca-

dence la plus rapide Tc=S au lieu d'en e�ectuer une partie sur des �echantillons au temps

symbole obtenus apr�es corr�elation avec les codes (ne n�ecessitant que des additions et des

soustractions). Ainsi, elle n'exploite pas la nature �a trajets discrets du canal de propagation

ni les propri�et�es de corr�elation des signaux CDMA, pour diminuer la complexit�e. On peut

aussi rajouter que l'abscence d'�etape de corr�elation avec les codes ne lui assure pas une bonne

immunit�e vis �a vis des \canaux" auxiliaires (non pris en compte dans notre mod�ele).

- 2o inconv�enient: l'obtention des coeÆcients dans la Tc-structure repose sur l'\inversion"

d'un syst�eme lin�eaire de transfert tr�es large d�ecrit au temps sous-chip et mal conditionn�e,

entrâ�nant une complexit�e prohibitive.

- 3o inconv�enient: en situation multi-code (plusieurs des K codes actifs sont associ�es �a l'uti-

lisateur d�esir�e), la Tc-structure doit être dupliqu�ee autant de fois qu'il y a de codes d�esir�es

�a d�ecoder, alors que seule la partie au temps symbole doit être dupliqu�ee dans la Ts-structure.

Point faible de la Ts-structure: impossibilit�e th�eorique d'annuler compl�etement l'in-

terf�erence pour une profondeur �nie P de l'�egaliseur transverse, contrairement �a la Tc-

structure. Cet inconv�enient d�ecoule directement des avantages pr�ec�edemment cit�es: le banc

d'�egaliseur au temps symbole travaille sur une information compl�etement compact�ee qui ne

comporte plus assez de degr�es de libert�e pour que l'\inversion" exacte du syst�eme soit pos-

sible. En pratique, l'annulation compl�ete de l'interf�erence n'est pas utile du moment que le

r�esidu est faible par rapport �a la contribution de l'utile ou du bruit. Cette situation apparait

g�en�eralement pour une profondeur P deux ou trois fois sup�erieure �a la dur�ee du canal et la

Ts-structure demeure attractive. N�eanmoins, rien n'est garanti th�eoriquement et on ne peut

pas savoir �a l'avance la profondeur n�ecessaire...

133
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Le but des nouvelles structures est de chercher �a pr�eserver les deux caract�eristiques

int�eressantes qui s'excluent dans la Ts- et Tc-structure: la potentialit�e d'annuler exacte-

ment l'interf�erence, et l'utilisation de corr�elations avec les codes pour e�ectuer une partie

des traitements au temps symbole. Pour cela, le passage au temps symbole doit conserver

suÆsamment de degr�es de libert�e pour permettre de r�esoudre un syst�eme �a K(2Ws + P )

contraintes lorsque P +Ws est la profondeur globale du d�etecteur (Cf discussion 1.1).

Les deux premi�eres cat�egories de structures propos�ees (Ts/FAQ-structure et les Ts/RIxx-

structures) g�en�eralisent la Ts-structure, en augmentant, pour une même profondeur P d'�ega-

lisation (et donc un même nombre de contraintes), le nombre de branches de traitement au

temps symbole issues du \BFA".

La Ts/FAQ-structure travaille avec Q branches au temps symbole au lieu de K, en

utilisant les branches de FA associ�ees �a tous les codes possibles, y compris aux Q�K codes

non actifs.

Les Ts/RIxx-structures r�ealisent 2 BFA au lieu d'un seul en tête de r�eception, mais les

�ltres ne sont adapt�es que partiellement (et en compl�ement d'un groupe �a l'autre) aux formes

d'ondes. Ainsi, au lieu de r�ealiser une recombinaison compl�ete de trajets et d'espace dans

le banc de �ltre adapt�e complet, la recombinaison n'est r�ealis�ee qu'indirectement par l'in-

term�ediaire de 2 bancs d'�egalisation. Ces structures �a Recombinaison Indirecte de Trajets ou

d'eSpace, nomm�ees respectivement Ts/RIT-structure et Ts/RIS-structure, permettent d'ob-

tenir un jeu de 2KP coeÆcients dans les bancs d'�egalisation au lieu de KP coeÆcients dans

la Ts-structure. Cette di��erence rend possible la r�esolution du syst�eme lorsque P � 2Ws.

La derni�ere structure propos�ee, nomm�ee Ts/Tc-structure, est une structure impos�ee

�equivalente �a la solution optimale �a dur�ee �nie de la Tc-structure (crit�ere ZF ou MMSE) dans

le cas sp�eci�que d'un canal �a trajets multiples. A la di��erence des structures pr�ec�edentes,

on n'a pas ici simplement un \BFA" en tête suivi de \banc de �ltres transverses" au temps

symbole. Les deux organes sont compl�et�es (sans être doubl�es) par des moyens qui ne sont

plus des �ltres, pour prendre en compte au mieux la nature �a dur�ee �nie du traitement. Si la

d�ecomposition en deux �etapes (large-bande et temps symbole) est imm�ediate en regardant

la solution \indirecte" de la Tc-structure (�equation (1.11)), la mise en oeuvre �a faible com-

plexit�e du compl�ement de BFA, rendant cette structure fort attractive, ne nous est apparue

que tr�es tardivement...

Pr�ecisons en�n 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 n�ecessairement

des degr�es de libert�e apport�es par les di��erents capteurs.
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2.2 Ts/FAQ-Structure: banc de �ltres adapt�es aux Q formes

d'ondes

Le BFA de la Ts-structure compacte l'information au temps symbole sur K branches as-

soci�ees aux seuls codes actifs. La Ts/FAQ-structure compl�ete simplement la tête de r�eception

en mettant en place les Q�K branches associ�ees aux codes non actifs, c'est �a dire en \pro-

jetant" l'information sur les Q formes d'ondes possibles du syst�eme. On sait que lorsqu'on

consid�ere l'ensemble (\dur�ee in�nie") des �echantillons, ceux issus des Q�K branches n'ap-

portent th�eoriquement aucune information suppl�ementaire. Mais l�a encore, ce n'est plus le

cas �a dur�ee �nie, �a moins d'un canal mono-trajet qui induirait des �echantillons nuls sur ces

branches pour des codes orthogonaux.

Le banc d'�egalisation utilise alors Q branches de �ltres transverses au temps symbole

de P coeÆcients chacun, permettant pour P �
2KWs

Q�K
la pseudo-inversion de la matrice de

�ltrage �(
c) de taille QP �K(P + 2Ws), avec des blocs de taille [Q�K]:

�(
c)
4
=

2
6666664


c
[�Ws]

� � � 
c
[Ws]

0 � � � 0

0 
c
[�Ws]

� � � 
c
[Ws]

0 � � �

� � � � � � � � � � � � � � � 0

0 � � � 0 
c
[�Ws]

� � � 
c
[Ws]

3
7777775

et 
c
[n]

4
=

2
6666664


11[n] � � � 
K1[n]

� � � � � � � � �


1K[n] � � � 
KK[n]

� � � � � � � � �


1Q[n] � � � 
KQ[n]

3
7777775

Le bloc 
c
[n]
, correspondant au retard nTs, contient ici les intercorr�elations au temps sym-

boles 
ik[n]; pour i = 1:::K; k = 1:::Q. La corr�elation du bruit au temps symbole sur les Q

branches d�epend de la matrice �tn(
c) de dimensionQP�QP , caract�eris�ee en annexe III.3.A.

Notons que nous avons suppos�e 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 Q0
< Q.

Le vecteur de taille QP contenant tous les coeÆcients pour estimer les symboles relatifs

au code ku = 1 sont obtenus par des formules similaires �a celles que nous d�ecrirons pour les

Ts-RIT structures, soit par les �equations (2.5), (2.6), (2.7) en rempla�cant �(
t) et �tn(
tt) par

leurs �equivalents �(
c) et �tn(
c), et en corrigeant la condition sur P pour l'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 fractionn�ee �a pas irr�egulier

F Structure

�� ��� ��
                       

d1[m]

(Tc/S)

+

Egaliseur (Ts)
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Fig. 2.1 { Synoptique de la Ts/RIT-Structure

La Ts/RIT-structure est constitu�ee d'une tête de r�eception large-bande �a 2K branches et

d'un banc d'�egaliseur au temps symbole �a 2K �ltres discrets transverses fe1k;1g et fe1k;2g; k =

1::K, de P coeÆcients chacun. La tête de r�eception ne r�ealise pas un banc de �ltre adapt�e

complet comme dans la Ts-structure (op�erant la recombinaison directe des Lt 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 gt = 1 et gt = 2, ce qui permet d'obtenir 2K branches (2 branches

par code actif) d�elivrant les �echantillons fyk;gt[m]g au temps symbole. Ainsi, le canal �a trajets

multiples est d�ecompos�e en deux canaux (ou voies) d'indices \gt" se partageant les Lt trajets.

Chaque branche \k; gt" (k = 1:::K; gt = 1 ou 2) est obtenue th�eoriquement par un �ltre

adapt�e au code \k" et �a la partie \gt" du canal, suivi d'un �echantillonnage synchrone au

temps symbole. Cette di��erence par rapport �a la Ts-structure permet de conserver assez de

degr�es de libert�e pour annuler exactement l'interf�erence avec un banc d'�egaliseur transverse

�a 2KP coeÆcients lorsque la profondeur P est suÆsante, du moins pour un canal \non-

pathologique" et un \roll-o�" ad�equat (Cf discussion en �n de paragraphe 2.3.1 et annexe
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III.3.A). On a alors, comme pour la Ts-structure, un syst�eme de K(2Ws+P ) �equations mais

cette fois-ci avec 2KP param�etres que sont les coeÆcients des �ltres fe1k;gt[p]g. Une condition

n�ecessaire pour qu'il existe des jeux de coeÆcients pr�esentant une solution exacte est:

P � 2Ws (2.1)

On notera que la Ts-structure est un cas particulier de la nouvelle structure, obtenue

lorsque les couples de �ltres transverses de l'�egaliseur correspondant aux deux sous-goupes

(gt = 1 et 2) sont identiques. Cette derni�ere remarque garantit des performances statiques

aussi bonnes sinon meilleures qu'avec la Ts-structure pour un crit�ere de calcul des coeÆcients

et une profondeur P donn�es.

Pour r�epartir les trajets dans les 2 sous-groupes, on essaie autant que possible d'avoir

un bon �equilibre en terme d'amplitude moyenne et de retard moyen. On peut par exemple

proc�eder de mani�ere chronologique en a�ectant un trajet sur deux dans chaque sous-groupe,

gt = 1 ou 2. Pour ne pas alourdir la pr�esentation, nous supposons un nombre de trajets Lt

pair, et que le �ltrage 1/2 Nyquist a �et�e r�ealis�e en amont (analogique) sur le signal re�cu en

bande de base.

Les �echantillons yk;gt[m] aux instants mTs sur la branche k sont alors exprim�es par:

yk;gt[m] =

Lt=2�1X
i=0

f

LX
l=1

+Q�1X
q=0

c
�

k[q]r(mTs+ qT c+ �2i+gt)g :�
(l)�
2i+gt

(2.2)

La variable de d�ecision est obtenue par sommation des �echantillons provenant des deux

sous-groupes:

d1[m] = d1;1[m] + d1;2[m] avec d1;gt[m] =
1


11[0]

e1;gt
T
:ygt [m]

(2.3)

o�u:

- e1;gt = [e11;gt[�P1]; ::; e1K;gt[�P1]; :::; e11;gt[+P2]; ::; e1K;gt[+P2]]
T ; et e1 = [e1;1

T
; e1;2

T ]T ;

- ygt [m]
= [y1;gt[m+P1]; ::; yK;gt[m+P1]; :::; y1;gt[m�P2]; ::; yK;gt[m�P2]]

T ; et y
[m]

= [y1
T

[m]
; y2

T

[m]
]T

- P1 + 1 + P2 = P .

Notes: Structures alternatives, �egaliseurs fractionn�es...

L'id�ee de doubler le nombre de voie au temps symbole est similaire �a celle des �egaliseurs frac-

tionn�es [108], [56], mais adapt�ee ici aux deux �echelles de temps et aux propri�et�es de corr�elation des

signaux CDMA.

Pour obtenir un nombre suÆsant de degr�es de libert�e apr�es corr�elation avec les codes, on aurait

pu se contenter de r�ealiser un banc d'�egaliseur fractionn�e �a 2 points/Ts en sortie du banc de

�ltre adapt�e complet. On sait en e�et depuis quelques ann�ees [91] que le passage d'une structure

synchrone (1 point/Ts) �a une structure fractionn�ee (2 points /symbole) permet en contexte mono-

utilisateur, pour des canaux RIF, une \parfaite reconstruction" �a dur�ee �nie, correspondant �a une
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�egalisation ZF-RIF. Rappelons aussi que ce sur�echantilonnage par rapport au temps symbole am�ene

une autre propri�et�e tr�es int�eressante [94], rappel�ee dans [44]: les traitements �a base de \statistiques

�a l'ordre 2" sont suÆsants pour identi�er le canal (sauf cas particulier de canaux \pathologiques").

Des algorithmes d'identi�cation \autodidacte" (ou \aveugle") du �ltre �egaliseur ont ainsi pu être

mis au point par des techniques de sous-espaces ou de pr�ediction lin�eaire [91].

Nous ne nous int�eressons ici qu'�a la premi�ere propri�et�e, puisque le canal est estim�e par la

s�equence d'apprentissage. L'obtention de degr�es de libert�e suppl�ementaires s'inspire toujours de

l'id�ee du \fractionn�e", mais la structure Ts/RIT propos�ee a l'avantage d'utiliser pleinement les

caract�eristiques des formes d'ondes CDMA, qui font apparaitre des pics de corr�elation aux re-

tards des trajets. Ainsi, la Ts/RIT-structure peut être vue comme proc�edant �a un �echantillonnage

(Lt fois sup�erieur �a Ts) �a pas irr�egulier en sortie du �ltre adapt�e au code, cal�e sur les pics de

corr�elation correspondant �a chaque trajet (Cf �gure 2.2). Cet �echantillonnage particulier doit pro-

curer un meilleur comportement vis �a vis du bruit. Avec 2 trajets par exemple, la seconde voie

d'�echantillons (correspondant au trajet secondaire) devrait avoir un meilleur \RSB" que celle ob-

tenue par �echantillonnage d�ecal�e de Ts/2 par rapport �a la voie synchrone (correspondant au trajet

principal).

Apr�es cet �echantillonnage �a pas irr�egulier (qui correspond �a celui du Rake), on aurait pu aussi

proc�eder �a une �egalisation au temps symbole avec Lt � K branches mais le groupement en 2K

branches apr�es pond�eration par les amplitudes conjugu�ees des trajets assure assez de degr�es de

libert�e, ainsi qu'une statistique suÆsante et une maximisation du SNR en sortie.
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Tête de réception : filtre adapté au code, échantillonnage
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Fig. 2.2 { Synoptique �equivalent de la Ts/RIT-Structure (repr�esentation avec L = 1, K = 1)
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F Calcul des coeÆcients

Le syst�eme se mod�elise toujours �a l'aide d'une matrice de Sylvester g�en�eralis�ee Toeplitz

par blocs �(
t), et les solutions MMSE et ZF reposent sur la pseudo-inversion de cette matrice

de transfert, en 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 l'annulation

exacte de l'interf�erence en Zero-Forcing.

La matrice de �ltrage �(
t) permettant de passer des symboles �emis aux �echantillons au

temps Ts en sortie des 2K branches de la tête de r�eception, a ici une dimension 2KP �

K(P + 2Ws), avec des blocs de taille [2K �K]:

y
[m]

= �(
t) a[m;P1+Ws] + �
[m]

(2.4)

avec

�(
t)
4
=

2
6666664


t
[�Ws]

� � � 
t
[Ws]

0 � � � 0

0 
t
[�Ws]

� � � 
t
[Ws]

0 � � �

� � � � � � � � � � � � � � � 0

0 � � � 0 
t
[�Ws]

� � � 
t
[Ws]

3
7777775

et 
t
[n]

4
=

2
6666666664


11;1[n] � � � 
K1;1[n]

� � � � � � � � �


1K;1[n] � � � 
KK;1[n]


11;2[n] � � � 
K1;2[n]

� � � � � � � � �


1K;2[n] � � � 
KK;2[n]

3
7777777775

Le bloc 
t
[n]
, correspondant au retard nTs, contient ici les canaux discrets �equivalents

des 2K di��erentes branches:


ik;gt[n] = Ts:

LX
l=1

(g
(l)
i
� g

(l)H
k;gt

)(�)j�=nTs

avec

g

(l)
k;gt

(�) = (he � h
(l)
gt
� ck)(�) et h

(l)
gt
(�) =

Lt=2�1X
i=0

�

(l)
2i+gt:Æ(� � �2i+gt)

On retrouve la fonction d'intercorr�elation au temps symbole en sommant les 2 canaux

discrets �equivalents de même indice \k" dans les 2 sous-goupes: 
ik[n] = 
ik;1[n] + 
ik;2[n].

La corr�elation du bruit au temps symbole sur les 2K branches est Ef�
[m]
:�
H

[m]
g = (2N0

Ts
):�tn(
tt),

o�u la matrice carr�ee �tn(
tt) de dimension 2KP � 2KP , a une structure Toeplitz par blocs

de taille 2K � 2K, et est caract�eris�ee en annexe III.3.A.

Lorsque les inverses de matrice mis en jeu existent, le vecteur de taille 2KP contenant

tous les coeÆcients pour estimer les symboles relatifs au code ku = 1 est obtenu, pour les

di��erents crit�eres par:
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MMSE:
1


11[0]

e1
T = 1T��(
t)

H [�(
t) �(
t)
H + �

2
0�tn(
tt)]

�1 (2.5)

Zero-Forcing:

P � 2Ws (ZF exact) :
1


11[0]

e1
T = 1T�[�(
t)

H
�(
t)]

�1
�(
t)

H (2.6)

P < 2Ws (ZF non exact) :
1


11[0]

e1
T = 1T��(
t)

H [�(
t) �(
t)
H ]�1 (2.7)

Lorsque P < 2Ws l'approximation ZF n'annule pas l'interf�erence, et correspond �a la solution

MMSE en rempla�cant �20 par z�ero.

Notes: Limitation de la Ts-RIT structure pour un nombre de codes actifs K �elev�e :

1)- in
uence du \roll-o�": les conditions de profondeur d�ecrites pr�ec�edemment, ind�ependantes

du nombre de codes actifs K, supposaient implicitement un \roll-o�" confortable pour assurer

l'ind�ependance lin�eaire des �equations du syst�eme. En e�et, l'inversibilit�e pour Pmin = Ws et K

�elev�e (proche de Q) ne peut être garantie (avec un canal non pathologique) que si le \roll-o�" pro-

cure un exc�es de bande confortable par rapport �a 1
Tc
, soit roff >> 0. Ceci est �etabli dans l'annexe

III.2 et se d�eduit aussi des r�esultats de la structure libre. Rappelons en e�et qu'avec la Tc-structure

qui �xe une borne minimale sur la profondeur requise, l'inversibilit�e exacte pour K = Q est impos-

sible sans exc�es de bande (roff = 0) et un seul capteur. Pour un \roll-o�" sup�erieur �a 0, la borne

minimale est Pmin = Ws:(
K

Q:(1+roff )�K
� 1). Pour roff = 0:5 et K = Q, on obtient Pmin = Ws,

ce qui n'alt�ere pas la condition n�ecessaire (�equation (2.1)) d�ecrite avec la Ts/RIT-structure. Par

contre pour roff = 0:22, la borne minimale n'est inf�erieure �a 2Ws seulement pour les valeurs de

K � 14, soit Pmin = 1:5 Ws; 2:3 Ws; 3:5 Ws respectivement pour K = 14; 15; 16.

2)- En situation mono-capteur, un canal compos�e de trajets espac�es d'un nombre entier de Tc

entrainera automatiquement la non-inversibilit�e, lorsque K = Q, malgr�e un roll-o� confortable (Cf

annexe III.2). Ce ne sera plus le cas pour la Ts/RIT-structure disposant de 2 capteurs de r�eception.

2.3.2 Ts/RIS-Structure: recombinaison spatiale indirecte

Comme �enonc�e en introduction, le principe de cette structure et les �equations sont simi-

laires �a celles de la Ts/RIT-structure, et nous ne les d�ecrivons donc que bri�evement.

Les 2K branches de la tête de r�eception nourrissant les 2 bancs d'�egalisaton fe
(1)
1k g et fe

(2)
1k g

sont obtenues en s�eparant (ne recombinant pas directement) les contributions des di��erents

capteurs en 2 sous-groupes, d'indice \spatial" gs = 1 et gs = 2. Avec L = 2 capteurs, la tête

de r�eception correspond �a 2 BFA, propres �a chaque capteur. Avec les mêmes conventions que

pour la Ts/RIT structure et pour 2 capteurs, les �echantillons y
(gs)
k[m] aux instants mTs sur la

branche k du sous-groupe gs sont alors exprim�es par y
(gs)
k[m] =

P
Lt

i=1

P+Q�1
q=0 c

�

k[q]r(mTs+qT c+

�i)g :�
(gs)�
i

et la variable de d�ecision par d1[m] = d

(1)
1[m]+d

(2)
1[m] avec d

(gs)
1[m] =

1

11[0]

e

(gs)
1

T

:y
(gs)

[m]
.
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Fig. 2.3 { Synoptique de la Ts/RIS-Structure

Les coeÆcients sont obtenus par les formules (2.5), (2.6), (2.7) en rempla�cant �(
t) et

�tn(
tt) par leurs �equivalents spatiaux.

F Ts/RITS-Structure: recombinaison indirecte (trajets / espace)
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Fig. 2.4 { Synoptique de la Ts/RITS-Structure
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La Ts/RITS, sch�ematis�ee sur la �gure 2.4 g�en�eralise les deux structures pr�ec�edentes

en op�erant une recombinaison indirecte au temps symbole �a la fois sur les composantes

spatiales et de trajets, pour former 4K branches dans la tête de r�eception suivie de 4 bancs

de K branches d'�egalisation chacun fe
(gs)
1k;gt

g. La matrice de transfert �(
st) est alors de taille

4KP �K(P + 2Ws) et l'inversion exacte du syst�eme est possible lorsque P � Ws.

On peut aussi associer �a ces structures de recombinaison indirecte, l'id�ee de la premi�ere

structure (FAQ), pour former 2 ou 4 bancs d'�egalisation �a Q branches chacune.

2.4 Ts/Tc-Structure: structure �a traitement au temps symbole,

�equivalente �a l'optimisation �a dur�ee �nie de la Tc-structure

Les structures interm�ediaires pr�esent�ees pr�ec�edemment avaient pour point de d�epart la

structure (tronqu�ee) obtenue �a partir de la solution (MMSE ou ZF) lin�eaire �a dur�ee in�nie.

La Ts/Tc-structure r�ealise au contraire une adaptation, quasiment �equivalente, de la solu-

tion lin�eaire �a dur�ee �nie obtenue �a partir de la structure libre (Tc-structure). La solution

est strictement �equivalente pour une mise en forme de type \fonction porte de dur�ee Tc",

ou de type impulsion de dirac. Dans le cas d'un �ltre 1/2 Nyquist de type RRC, la Ts/Tc-

structure r�ealise une approximation tr�es proche (interf�erence r�esiduelle n�egligeable), comme

nous l'avons v�eri��e en simulant la châ�ne. Pour ne pas alourdir la pr�esentation, nous nous

pla�cons dans le cas id�eal d'une fonction de mise en forme de type \porte" et nous discuterons

ult�erieurement l'e�et du 1/2 Nyquist.

F Structure

Nous avions vu au paragraphe 1.2, que l'optimisation de la Tc-structure amenait �a un vec-

teur de coeÆcients large-bande lT1 pouvant se d�ecomposer en une tête de r�eception suivie d'un

traitement au temps-symbole, selon l'�equation (1.11). Contrairement aux Ts/xx-structures,

la tête de r�eception �(g)
H n'est pas un simple �ltrage, mais comprend les e�ets de bords li�es au

caract�ere �a dur�ee �nie de la solution. Or c'�etait justement la forme particuli�erement simple

du �ltrage par BFA (ou versions indirectes des structures interm�ediaires) pour un canal �a

trajets qui faisait l'atout des Ts/xx-structures, car il permettait le passage au temps-symbole

avec une tr�es faible complexit�e.

Pour obtenir une mise en oeuvre eÆcace de la solution optimale �a dur�ee �nie, nous

utiliserons la d�ecomposition en 2 �etapes mais en ramenant le passage au temps-symbole �a

des op�erations de retard/pond�eration et \corr�elations partielles" avec les codes, relatives �a

chaque trajet; D�ecrivons d'abord sous forme alg�ebrique la s�eparation en 2 �etapes, tête de

r�eception et traitement au temps symbole, du traitement optimal (lin�eaire �a dur�ee �ni, non-

r�ecursif, sous un crit�ere MMSE ou ZF...). Nous verrons ensuite comment tenir compte du

mod�ele �a trajets du canal pour r�ealiser la tête de r�eception.

Selon l'�equation (1.11) du chapitre 1, la variable de d�ecision d1[m] peut s'obtenir par les
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deux �etapes:

Passage au temps Ts : y
[m]

= �(g)
H :r[m]

Traitement au temps Ts : d1[m] = e1
T :y

[m]
avec e1

T =
1

SQ
:1T�l

[�(g)
H�(g) + �20I

K(Pl+Ws)
]�1

L'op�erateur de passage au temps-symbole �(g)
H �a partir des Pl:LSQ �echantillons re�cus

comprend le BFA classique mais ajoute des contributions suppl�ementaires, comme sch�ematis�e

sur la �gure 2.5:

{ �a partir des P:LSQ �echantillons centraux de r[m] sont restitu�es les K � P �echantillons

correspondant exactement �a un �ltrage par BFA,

{ �a partir des premiers et derniers Ws:LSQ �echantillons de r[m] sont �egalement g�en�er�es,

en \avance" et en \arri�ere", K �Ws �echantillons au temps symbole suppl�ementaires;

ces �echantillons r�esultent en fait d'un \�ltrage" avec des versions tronqu�ees successives

du BFA.

Les formes d'ondes, tronqu�ees de n = 1 �aWs symboles sur la partie \avant" ou \arri�ere",

sont not�ees respectivement g
[�n]
k

et g
[+n]
k

.
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1- extraction de (Nτi, qτi) pour chaque trajet ‘ i ’:

2- formation des corrélations partielles «avant»:

  et   «arrière»:

3- formation des échantillons de sorties du BFA classique au temps Ts:

4- formation des échantillons en complément  au temps Ts:

Fig. 2.9 { Equations et logique de recombinaison pour la tête de r�eception de la Ts/Tc-

structure
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Ainsi, le vecteur au temps-symbole y
[m]

utilis�e pour former la variable de d�ecision a une

taille K:(2Ws + P ) et est constitu�e de:

y

[m]
= [y

[�Ws]
1[m+P1+Ws]

; ::; y

[�Ws]
K[m+P1+Ws]

; :::; y

[�1]
1[m+P1+1]; ::; y

[�1]
K[m+P1+1];| {z }

Ws:K sorties \avant"

y1[m+P1]; ::; yK[m+P1]; :::; y1[m�P2]; ::; yK[m�P2];| {z }
P:K sorties du BFA

y

[+1]
1[m�P2�1]; ::; y

[+1]
K[m�P2�1]; :::; y

[+Ws]
1[m�P2�Ws]; ::; y

[+Ws]
K[m�P2�Ws]| {z }

Ws:K sorties \arriere"

]T

La �gure 2.7 repr�esente sch�ematiquement cette nouvelle structure, sans pr�eciser encore

la proc�edure de formation des �echantillons \avant" et \apr�es". Pour g�en�erer un �echantillon

central yk[m], on �evite l'emploi du produit scalaire((Ws+1):LSQ multiplications!) en utilisant

comme �a l'accoutum�ee la forme Rake du BFA, op�erant la recombinaison constructive de tous

les trajets. Pour les �echantillons \avant" y
[�n]
[:] et \apr�es" y

[+n]
[:] , il faut �egalement �eviter de

faire directement le produit scalaire avec les 2Ws formes d'ondes tronqu�ees. La r�ealisation

de ces produits scalaires am�enerait une complexit�e d�emesur�ee par rapport �a celle de la Tc-

structure, qui ne r�ealisait en tout qu'un seul produit scalaire (de taille Pl:LSQ) pour former

la variable de d�ecision. Si les trajets �etaient exactement espac�es de multiples du temps

symbole, il suÆrait de recombiner les r�esultats de corr�elations relatives �a certains trajets,

choisis par ordre chronologique. Mais en g�en�eral, �a l'exception du premier, un trajet donn�e

am�ene des contributions sur deux symboles, et il faut s�eparer la contribution relative au

symbole \avant" de celle du symbole \arri�ere". Ceci est sch�ematis�e sur la �gure 2.6 qui

repr�esente la reconstruction des formes d'ondes tronqu�ees en positionnant, pour un trajet

donn�e, le code complet, ou seulement la partie \avant" ou \arri�ere".

Dans la tête de r�eception, on formera alors pour chaque trajet \i" les corr�elations par-

tielles \avant" (avec le d�ebut du code) ou \arri�ere" (avec la �n du code) d�elivrant les

�echantillons y=av[i;m] et y=ar[i;m]. En sommant ensuite de mani�ere ad�equate ces �echantillons

\partiels", on formera les y[m], y
[�n]
[m] et y

[+n]
[m] attendus. La �gure 2.8 sch�ematise la g�en�eration

des �echantillons \avant", \arri�eres" et \normaux" au temps Ts. La description plus d�etaill�ee

des �equations et de la logique de recombinaison est repr�esent�ee �gure 2.9.

Finalement, on voit qu'�a partir de LSQ:Pl �echantillons re�cus, la Ts/Tc-structure est

�equivalente �a appliquer la Ts-structure avec son banc d'�egalisation de profondeur P , mais

en rajoutant un traitement suppl�ementaire issu des mêmes �echantillons re�cus, n'augmentant

ainsi pas la profondeur Pl du d�etecteur. Ce suppl�ement autorise �a choisir des valeurs de P

tr�es faibles, �egales �a 0, 1 ou 2 (contre plus de 3Ws 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 coeÆcients est ici bien compact�e par rapport �a la Tc-structure.

De plus en situation multi-codes, on devra seulement dupliquer les K(P + 2Ws) coeÆcients

au temps symbole au lieu des LSQ:(P +Ws) coeÆcients de la Tc-structure.
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Notes: prise en compte et e�ets du �ltre 1/2 Nyquist \RRC" �a l'�emission:

{ l'algorithme pr�ec�edent doit être utilis�e en calant la corr�elation avec les codes aux retards

(� 0
i
= �i + ��) tenant compte du d�elai introduit par tout le �ltrage amont. Ce d�elai est

essentiellement du au �ltre 1/2 Nyquist d'�emission, et au �ltre analogique de r�eception.

Le �ltre analogique de r�eception peut jouer le rôle approximatif du �ltre 1/2 Nyquist de

r�eception, quitte �a compenser dans le calcul des coeÆcients num�eriques. Compte tenu de sa

forme sym�etrique, le 1/2 Nyquist introduit un retard qui dure la moiti�e du support de sa Ri,

soit typiquement 3 ou 4 chips. Notons par rapport aux illustrations de la �gure 2.6 que pour

le premier trajet, on aura N� 01
= 0 mais q� 01 6= 0. De plus, la contribution d'un trajet peut

dans certain cas s'�etaler sur 3 symboles au lieu de 2.

{ pour une solution exacte, il aurait fallu recr�eer la corr�elation avec les troncatures de la forme

d'onde globale \canal / code / RRC", au lieu de r�ealiser en amont (ou en aval) approxi-

mativement le �ltrage 1/2 Nyquist, avant de corr�eler avec la troncature de la forme d'onde

\canal /code". La solution approximative am�ene n�eanmoins, avec une complexit�e nettement

r�eduite, pratiquement aux mêmes performances comme nous le v�eri�erons en simulation. Les

performances qui vont être pr�esent�ees correspondent �a un �ltre RRC de \roll-o�" roff = 0:22

�a l'�emission, une �ltre analogique passe-bas id�eal de fr�equence de coupure �egale �a
1+roff
Tc

�a la

r�eception, et les coeÆcients num�eriques au temps Ts optimis�es pour cette con�guration.

2.4.1 Simulation des nouvelles structures

Nous avons vu qu'en situation de mauvais rapport Eb

N0
, la Ts-structure convenait bien.

Nous nous pla�cons alors au contraire en situation de fort Eb

N0
(mobile d'int�erêt pas trop

�eloign�e de la station de base), a�n de sonder le comportement des nouvelles structures en

terme d'interf�erence r�esiduelle. Nous ne pr�esentons les r�esultats qu'avec le crit�ere MMSE qui

contrôle par ailleurs l'ampli�cation du bruit pour obtenir le meilleur compromis.

Nous pr�esentons sur les �gures 2.10 �a 2.13 les r�esultats pour un canal \long" (Ws = 5

symboles), bas�e sur les retards du canal \PB", avec les amplitudes moyennes indiqu�ees dans

la partie I. C'est donc une r�ealisation de diÆcult�e moyenne de ce canal \long", avec des

trajets secondaires relativement faibles, hormis le deuxi�eme.

La �gure 2.14 repr�esente les r�esultats pour un canal \court" (Ws = 1 symbole), mais

compos�e 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 r�ealisation particuli�erement diÆcile du canal

\PB".

A�n de discerner la part du bruit et de l'interf�erence r�esiduelle, nous tra�cons en plus de

l'INSR, la puissance d'interf�erence r�esiduelle et l'ampli�cation du bruit (par rapport �a un

canal id�eal) propre �a chaque structure, en fonction du param�etre de profondeur, P .

Au travers des deux exemples, nous constatons que les nouvelles structures ont bien les

comportements attendus:
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Fig. 2.10 { R�esultats avec canal \VB" (Ws = 5), 1 capteur, 12 utilisateurs
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Fig. 2.11 { R�esultats avec canal \VB" (Ws = 5), 2 capteurs, 12 utilisateurs
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Fig. 2.12 { R�esultats avec canal \VB" (Ws = 5), 1 capteur, 16 utilisateurs
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Fig. 2.13 { R�esultats avec canal \VB" (Ws = 5), 2 capteurs, 16 utilisateurs
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Fig. 2.14 { R�esultats avec canal \PB diÆcile" (Ws = 1), 1 capteur, 12 utilisateurs

La Ts/Tc structure se comporte de mani�ere similaire �a la Tc-structure et a besoin d'une

tr�es faible profondeur pour atteindre les performances th�eoriques �a dur�ee in�nie.

Les Ts/RIxx et Ts/FAQ-structures agissent bien comme des interm�ediaires entre les Ts-

et Tc-structure. Elles n'auront d'int�erêt par rapport �a la Ts-structure que si le contexte

d'interf�erence est important au point que cette derni�ere n�ecessite une profondeur large par

rapport �a Ws. C'est le cas sur la �gure 2.14, o�u la Ts-structure n�ecessite une profondeur

P = 6 pour ramener l'INSR �a -20 dB, contre P 0 = 2 dans la Ts/RIT-structure qui prend

l'avantage même si le nombre de coeÆcients est pass�e de KP �a 2KP 0. L' avantage en terme

de nombre de coeÆcients n'est pas syst�ematique lorsque les amplitudes des trajets secon-

daires sont plus mod�er�ees, comme pour la r�ealisation \moyenne" du canal \PB" (�gures 2.10

�a 2.13) ou encore lorsque le nombre de codes actifs est faible (�gures non repr�esent�ees).

En situation multi-capteur (�gures 2.11 et 2.13), nous avons �et�e surpris par le fait que,

pour un nombre �equivalent de coeÆcients, la structure �a recombinaison indirecte de trajets

se comportait mieux que la structure �a recombinaison spatiale, du moins sur l'ensemble (y

compris ceux non repr�esent�es) des exemples trait�es. La diversit�e est pourtant �a priori plus

marqu�ee dans la Ts/RIS-structure qui forme les 2 voies �a partir des contributions s�epar�ees

des 2 capteurs de r�eception, alors que pour la Ts-RIT structure, la contribution relative �a

un groupe de trajets n'est pas compl�etement ind�ependante 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 être de dire qu'elle a \�a �egaliser" un canal �equivalent au temps-symbole

moins diÆcile, du fait du \moyennage constructif" des canaux bien distincts vus par les 2

capteurs ...

En terme d'ampli�cation du bruit, hormis la Ts-structure qui a l'ampli�cation du bruit

minimale quelque-soit P , on remarque que les autres structures se mettent �a ampli�er le plus

le bruit autour de la zone des valeurs de Pmin o�u le syst�eme est potentiellement inversible.

Ceci apparait avec des profondeurs P proches de z�ero pour les Tc- et Ts/Tc-structures, et

entre Ws et 2Ws pour les Ts/RIxx-structures. Remarquons aussi que pour la structure libre,

on obtient de bonnes performances en SINR pour des valeurs de P l�eg�erement sup�erieures

�a Pmin (�egal �a -5
7
Ws), alors que pour les Ts/RIx-structures, nous avons toujours observ�e

le contraire: les performances sont g�en�eralement bonnes avant Pmin, �egal �a 2Ws pour les

Ts/RIS et Ts/RIT-structures. C'est encore plus vrai pour la Ts-structure qui n�ecessite une

profondeur th�eorique Pmin in�nie...

2.4.2 Conclusion et synth�ese sur les nouvelles structures

L'optimisation avec un crit�ere MMSE des nouvelles structures pour une profondeur de

d�etection Pl donn�ee garantit des performances en Erreur Quadratique Moyenne meilleures

ou �equivalentes �a celles obtenues avec la Ts-structure, qui n'�etait qu'un cas particulier de

toutes ces nouvelles structures. Pour de courtes profondeurs de d�etection, les performances

obtenues sont la plupart du temps bien meilleures car les nouvelles r�ealisent, sous un crit�ere

MMSE, un meilleur compromis interf�erence/bruit que ne le pouvait la Ts-structure.

Comme la Tc-structure, la Ts/Tc-structure n�ecessite une profondeur bien plus faible

que les autres structures. Sa particularit�e est de compl�eter la Ts-structure en rajoutant

en parrall�ele non pas des �ltres transverses au temps symbole, mais des op�erations prenant

sp�eci�quement en compte la nature \tronqu�ee" du traitement. Pour une profondeur Pl = Ws

ou Pl = Ws+1, on obtient d'ailleurs satisfaction alors que le traitement se r�esume quasiment

au traitement suppl�ementaire, compl�etant une Ts-structure de profondeur �equivalente aussi

faible que P = 0 ou 1 symbole. Le traitement global de la Ts/Tc-structure est similaire au

�ltrage op�er�e 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 di��erents codes d�esir�es. Pr�ecisons

aussi que le nombre de degr�es de libert�e utilis�es par la Ts/Tc-structure, (P +2Ws)K, corres-

pond toujours exactement au rang possible de la matrice de transfert large-bande �(g), alors

que la Tc-structure utilisait un nombre de coeÆcients LSQ(P +Ws) �
S

roff
� (P + 2Ws)K.

Evidemment, la profondeur n�ecessaire est une chose, la complexit�e requise en est une

autre, c'est d'ailleurs pour cela que nous avons cherch�e �a faire �evoluer la Tc-structure.

La structure �a banc de �ltre adapt�e aux Q formes d'ondes est mise �a part car si elle

tient la route en terme de nombre de coeÆcients n�ecessaires, elle pr�esente une complexit�e

bien accrue pour le calcul des coeÆcients, ayant toujours �a prendre en compte l'ensemble

des codes possibles, même si le nombre de codes actifs est faible.
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Les structures �a recombinaison indirecte sont plus attractives, particuli�erement la Ts/RIT-

structure, mais son utilisation ne se justi�e que lorsque la Ts-structure est en d�efaut. Ty-

piquement pour un canal avec des trajets secondaires de fortes amplitudes et un nombre

d'utilisateurs important. La complexit�e de la d�etection reste du même ordre de grandeur

que pour la Ts-structure, avec un nombre de voies au temps symbole qui a doubl�e, mais une

profondeur requise diminu�ee. Il en va de même pour le calcul des coeÆcients.

Pour la Ts/Tc-structure, la complexit�e du calcul des coeÆcients reste similaire �a celui de

la Tc-structure mais la complexit�e de la d�etection proprement dite a diminu�e.

La situation la plus cruciale en terme de complexit�e pour le terminal mobile se pro-

duit lorsqu'il faut d�etecter les symboles associ�es �a plusieurs codes d�esir�es (multi-code). La

complexit�e d�epend alors du nombre de multiplications suppl�ementaires par code d�esir�e. Elle

se mesure essentiellement en comparant N , le nombre de coeÆcients n�ecessaire au temps

symbole pour les Ts/xx structures, ou le nombre total de coeÆcients pour la Tc-structure.

Le tableau suivant r�esume la profondeur minimale th�eorique requise, Pmin, pour que

l'annulation de l'interf�erence soit possible dans les di��erentes structures, avec les param�etres

typiques Q = 16 chips, S = 2 points/chip pour la Tc-structure, un \roll-o�" de roff = 0:22

amenant �a Qr = 19 bandes symbole:

structures Ts- Ts/FAQ- Ts/RIT- Ts/RIS- Ts/RITS- Ts/Tc- ou Tc-

Pmin +1 ( 2K
Q�K

):Ws 2Ws 2Ws Ws ( K

LQr�K
� 1):Ws

... pour K=1 +1 2
11
:Ws 2Ws 2Ws Ws �

17
18
:Ws j �

36
37
:Ws

... pour K=4 +1 3
4
:Ws 2Ws 2Ws Ws �

11
15
:Ws j �

30
34
:Ws

... pour K=8 +1 2:Ws 2Ws 2Ws Ws �
3
11
:Ws j �

24
30
:Ws

... pour K=12 +1 6:Ws 2Ws 2Ws Ws �
5
7
:Ws j �

14
26
:Ws

... pour K=16 +1 +1 +13
3
:Ws 2Ws Ws +13

3
:Ws j �

3
11
:Ws

Nb capteurs L � 1 L � 1 L � 1 L � 2 L � 2 L = 1 L = 2

A partir de cette profondeur minimale th�eorique, on d�eduit le nombre de coeÆcients des

�ltres transverse Nmin �a rajouter pour chaque nouveau code d�esir�e:

structures Ts- Ts/FAQ- Ts/RIx- Ts/Tc- Tc-

N KP QP 2KP K:(P + 2Ws) LSQ:(P +Ws)

Nmin 1 Q:( 2K
Q�K

):Ws 4KWs

LQrK

LQr�K
:Ws

LSQK

LQr�K
:Ws

Ces valeurs minimales pour l'annulation exacte (sans bruit) d'interf�erence sont incontes-

tables et peuvent servir de guide, mais elles ne re
�etent malheureusement pas l'indication

que l'on attend en pratique, �a savoir la profondeur pour laquelle l'ampli�cation du bruit est

contrôl�ee avec une interf�erence r�esiduelle inf�erieure de 15 �a 20 dB �a la puissance de l'utile. Or

nous avons vu que pour la Tc-structure, la valeur th�eorique Pmin n'�etait pas suÆsante vis �a
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vis de l'ampli�cation du bruit, malgr�e le crit�ere MMSE. Ceci n'a rien d'�etonnant, puisqu'en

regardant seulement le nombre d'�equations ind�ependantes avec cette structure, on d�eduit par

exemple que pour un canal id�eal et un seul utilisateur, une profondeur de 1 chip est suÆsante

pour annuler l'interf�erence, ce qui �evidemment serait catastrophique vis �a vis du bruit (gain

de traitement du CDMA non exploit�e). Vis �a vis du bruit, il est souhitable que le d�etecteur

couvre �a peu pr�es l'�etalement de la (ou des) r�eponse(s) impulsionnelle(s) �a \d�econvoluer" au

temps symbole, ce qui m�ene aux alentours de POK = 0 ou 1 pour la Tc-structure.

Au contraire, pour les structures �a recombinaison indirecte bas�ees sur des corr�elations,

l'ampli�cation du bruit est mieux contrôl�ee et l'interf�erence acceptable pour des valeurs de

P inf�erieures �a Pmin. Cette ad�equation \avant Pmin" est encore accentu�ee avec un deuxi�eme

capteur pour la Ts/RIT-structure...

En guise d'indication, nous donnons les ordres de grandeur de profondeur POK et de

nombre de coeÆcients NOK requis, observ�es 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 r�eception:

structures Ts- Ts/RIT- Ts/Tc- Tc-

POK (2::: 2:5)Ws (1::: 1:2)Ws 0 0

NOK (24::: 30)Ws (24::: 30)Ws 24Ws 32Ws ou 64Ws (1 ou 2 capt.)

En r�esum�e,

Les nouvelles structures ont surtout un int�erêt pour des canaux diÆciles. Pour un canal

typique, le tableau pr�ec�edent montre que le nombre de coeÆcients n�ecessaire avec les Ts-,

Ts/RIT, et Ts/Tc- structures est �a peu pr�es du même ordre de grandeur.

La Ts/RIT-structure n�ecessite une profondeur pratique interm�ediaire entre celle de la

Tc- et de la Ts-structure, avec une annulation compl�ete de l'interf�erence possible et une

complexit�e similaire �a celle de la Ts-structure.

La Ts/Tc-structure garantit la profondeur minimale, avec une complexit�e plus faible que

la Tc-structure. Le nombre de coeÆcients n�ecessaires en pratique a tendance �a être inf�erieur

�a celui des autres structures propos�ees, mais le calcul des coeÆcients reste complexe.

Nous avons vu �egalement avec le chapitre pr�ec�edent (et la partie II) que lorsque le

nombre d'utilisateurs est quasi maximum, les performances th�eoriques (�a dur�ee in�nie) sont

g�en�eralement assez mauvaises avec un seul capteur. De plus, un tr�es grand nombre de coeÆ-

cients est alors n�ecessaire pour approcher pratiquement ces performances m�ediocres, quelque

soit la structure. L'utilisation d'un deuxi�eme capteur permet de lever ces deux inconv�enients,

amenant g�en�eralement de bonnes performances \th�eoriques", pouvant être pratiquement at-

teinte avec des profondeurs raisonnables, telles celles qui viennent d'être mentionn�ees.



Chapitre 3

Structures lin�eaires adaptatives:

�egalisation et synchronisation

3.1 Adaptation �a un canal variable \Vehicular"

Nous venons d'�etudier les versions statiques de structures lin�eaires de r�eception, ad�equates

lorsque le canal de propagation est invariant sur la dur�ee du slot. Or en environnement

\v�ehicule", l'examen des ordres de grandeur permet de supposer que les trajets sont r�esolus,

avec des retards de propagation quasi-�xes et des amplitudes faiblement variables sur le slot,

mais des phases 
uctuantes �a cause des di��erences de doppler entre les trajets. On a vu que

les phases peuvent varier d'une cinquantaine de degr�es �a 120 km/h pour le passager d'une

voiture. Pour le train, il faut consid�erer des vitesses de l'ordre 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 int�eressons maintenant aux versions adaptatives des structures pr�ec�edentes.

Notre modeste �etude se limitera �a d�eriver les �equations d'adaptation des coeÆcients et �a

illustrer le comportement en poursuite des diverses structures sur quelques exemples.

L'utilisation de la s�equence d'apprentissage permet g�en�eralement de calculer les coeÆ-

cients des structures de mani�ere it�erative, ce qui �evite l'�etape d'estimation de canal et du

calcul analytique des coeÆcients. Cependant, il semble que la norme UMTS ne pr�econise pas

cette voie car il aurait fallu que la s�equence d'apprentissage contienne des symboles �etal�es,

au lieu d'une s�equence de 256 chips. Cette s�equence permet plutôt une bonne estimation de

canal, ou de son \inverse" (au sens MMSE) au temps chip.

Nous supposerons ainsi les structures correctement initialis�ees par les �etapes pr�ealables:

estimation de canal, calcul des coeÆcients initiaux. Nous nous int�eressons alors �a la phase

de poursuite pilot�ee par les d�ecisions �a partir d'un algorithme LMS.

154
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3.2 Tc-Structure adaptative

r (t) d1[m]

 
[m]

a
1

ˆ

+
+ -

εεεε1[m]

(Tc/2)
2Ql1

2QPl  coefficients

(Ts)

Fig. 3.1 { Synoptique de la Tc-Structure (avec 1 seul capteur)

La mise �a jour de mani�ere it�erative, aux instants mTs, est faite �a partir de l'erreur

instantann�ee �1[m] = d1[m] � â1[m] form�ee �a partir des d�ecisions sur les symboles â1[m], au

moyen d'un algorithme LMS (pour \Least Mean Square", Cf [60], [7], [43], [15]) encore appel�e

\algorithme du gradient stochastique". Le domaine des communications num�eriques utilise

depuis fort longtemps [58] cet algorithme. Dans le cas de base d'un �ltre transverse synchrone

(1 point / Ts) et une r�ef�erence donn�ee par une s�equence d'apprentissage [59], rappelons que

les op�erations de mise �a jour par le LMS ont une complexit�e seulement de l'ordre de celle

du �ltrage, avec des coeÆcients qui convergent en moyenne vers le �ltre MMSE. Le cot�e

it�eratif permet ainsi d'obtenir les coeÆcients sans calculer la forme analytique (qui n�ecessite

une inversion matricielle) et peut s'adapter aux �evolutions lentes du canal. Il fait �evoluer les

coeÆcients �a chaque p�eriode symbole \mTs" de la mani�ere suivante:

l1[m+1]
= l1[m]

�
�

2
:(rl1

fj�1[m]j
2
g)

En moyenne, cet algorithme conduit �a la minimisation de l'Erreur Quadratique Moyenne

J(l1) = Efj l1
T
r[m] � a

1 [m]j
2
g, plus simplement (mais de mani�ere plus bruit�ee) qu'un algo-

rithme du gradient d�eterministe sur J(l1). Le coeÆcient � d�esigne le pas d'adaptation de

l'algorithme. Pour la Tc-structure, les �equations d'�evolution sont �nalement:

d1[m] = l1
T

[m]
r[m]

â1[m] = signefRefd1[m]gg+ j signefImfd1[m]gg

�1[m] = d1[m] � â1[m]

l1[m+1]
= l1[m]

� �f�1[m]:r
�

[m]g

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

g�en�erale consiste �a poursuivre les amplitudes complexes des trajets (utilis�es dans la partie

amont) conjointement aux coeÆcients du traitement au temps symbole. Ainsi, on poursuit

directement les �el�ements variables du canal plutôt que le tr�es grand nombre de coeÆcients

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

et amplitudes (maintenues �a leur valeur initiale �
(l)
i
), pour concentrer la poursuite sur les

param�etres �a variations les plus rapides et qui priment dans la qualit�e de la d�etection.

Rappelons que les trajets peuvent subir des rotations de phase maximales de l'ordre de

+=� 25o durant un 1/2 slot pour une vitesse du mobile de 120 km=h, d�egradant clairement

les performances pour des symboles QPSK et une d�emodulation coh�erente sans poursuite

de phase. Dans le cas d'un seul trajet de propagation en QPSK, une erreur de 25o statique

occasionne un recul de 5 dB pour un Taux d'Erreur Binaire (TEB) de 10�5 [74]. Par contre,

une erreur statique sur la connaissance de l'amplitude du trajet unique n'entrâ�ne pas de

d�egradation (d�ecision d'un quadrant).

On g�en�eralise ainsi au cas CDMA multi-trajets l'id�ee d'\�egalisation et r�ecup�eration de

porteuse conjointes" introduite dans [31], optimis�ee et appliqu�ee �a l'acoustique sous-marine

dans [14].

3.3.2 Mises �a jour: phases et �egaliseur

(Tc/S)

r(1) (t)

r(2) (t)

-τ1

-τ1

ΣΣΣΣ
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[q]

x
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x
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Fig. 3.2 { Synoptique g�en�eral des Ts/xx-Structures avec mise �a jour adaptative

Nous avons vu que, pour toutes les structures Ts/xx-, la variable de d�ecision d1[m] peut

s'obtenir sous forme d'un produit scalaire entre les �echantillons y
[m]

au temps symbole issus

de la partie amont et un vecteur de coeÆcients op�erant au temps symbole: d1[m] = e1
T

[m]
:y

[m]
.
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Nous conservons ce formalisme, mais les �equations d'adaptation des phases n�ecessitent de

calculer la contribution propre �a chaque phase (pour un trajet donn�e sur les L capteurs). On

r�eordonne alors les structures en utilisant la commutativit�e des di��erentes op�erations pour

faire apparaitre les composantes d
(l)
1[i;m] associ�ees �a chacun des i = 1:::Lt trajets de propaga-

tion et les l = 1:::L capteurs dans la variable de d�ecision d1[m] (3.3). La compensation de

phase op�er�ee en amont dans les versions de base peut se reporter de mani�ere �equivalente en

aval (pour des variations de phases faibles durant P symboles, correspondant �a la profon-

deur du banc d'�egalisation), au niveau de la formation des d
(l)
1[i;m], n�ecessitant seulement une

multiplication par temps symbole (pour chaque trajet/capteur) au lieu de temps chip. Un

synoptique g�en�eral pour l'adaptation des structures Ts/xx est pr�esent�e en �gure 3.2.

On a alors besoin de dupliquer, pour chacun des trajets et chacun des capteurs, le banc

d'�egalisation e

(l)T

1[i;m] qui n'op�ere heureusement qu'au temps symbole. C'est le prix �a payer

pour pouvoir adapter chaque phase �a partir d'un signal d'erreur b�en�e�ciant de l'�egalisation

conjointe. Toutes les Ts/xx-structures auront ainsi sensiblement la même complexit�e de

\d�etection et mise �a jour".

Le banc e

(l)T

1[i;m] traite (Cf �equation(3.2)) le vecteur x[i;m] contenant le r�esultat de la

corr�elation (3.1) du signal re�cu r
(l)
e (t) avec les di��erents codes au retard �i.

Le vecteur y
[m]

est form�e selon l'arrangement ou les sommations propres �a chaque struc-

ture, comme vu au chapitre pr�ec�edent. Les jeux de coeÆcients e(l)
T

1[i;m] qui composent eT1[m] sont

identiques ou non d'un capteur �a l'autre ou d'un trajet �a l'autre, selon la structure choisie.

Pour la Ts-structure par exemple, on a:

y

[m]
=
P

L

l=1

P
Lt

i=1 x
(l)
[i;m]:�

(l)
i
e

�j�̂
(l)

i[m]

avec x
(l)
[i;m] = [x

(l)
1[i;m+P1]

; ::; x

(l)
K[i;m+P1]

; :::; x

(l)
1[i;m�P2]

; ::; x

(l)
K[i;m�P2]

]T

et les mêmes coeÆcients pour chaque voie: eT1[m] = e

(l)T

1[i;m] 8i = 1:::Lt; l = 1:::L.

On cherche ici �a minimiser l'erreur quadratique moyenne J(e1; �̂
(1)
1 ; :::; �̂

(1)
Lt
; �̂

(L)
1 ; :::; �̂

(L)
Lt
)

= Efj e1
T

[m]
:y

[m]
� a

1 [m]j
2
g par rapport aux phases estim�ees et aux coeÆcients. On forme un

signal d'erreur instantan�ee �1[m] calcul�e �a partir des d�ecisions â1[m] (3.5). En supposant les

coeÆcients e1 faiblement d�ependants des phases, on obtient �a partir des �equations (3.3) et

(3.2) les gradients stochastiques suivants:

1

2
re1

fj�1[m]j
2
g = �1[m]:y

�

[m]

1

2
r
�̂
(l)

i

fj�1[m]j
2
g = +Imf��1[m]:d1[i;m]g pour i=1::Lt

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 d�ecisions pour supprimer la

modulation:

avec Lt = 1; L = 1 : v��
=

1

2
r
�̂
fj�1[m]j

2
g = Imfâ

�

1[m]:d1[m]g � A
2
:sin(�̂)
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Les Lt � L boucles de phase utilisent des �ltres int�egrateurs F (de TZ: f�1 +
�2

1�z�1g) �a

2 coeÆcients �1 (Lead) et �2 (Lag) a�n de r�ealiser des boucles num�eriques du 2nd ordre.

L'�egaliseur est mis �a jour classiquement avec un pas d'adaptation �.

L'ensemble des �equations de mise �a jour est �nalement, �a l'it�eration [m], pour k = 1::K,

i = 1::Lt, l = 1::L :

x
(l)
k[i;m] =

Q�1X
q=0

c�
k[q]r

(l)
e (mTs+ qT c+ �i) (ou partie avant et arriere pour Ts=Tc�) (3.1)

Formation de x
(l)
[i;m] a partir desf[x

(l)
k[i;m+P1]

; ::: x
(l)
k[i;m�P2]

g (et complements pour Ts=Tc�)

Formation de y
[m]

a partir des fx
(l)
[i;m]:�

(l)
i
:e
�j�̂

(l)

i[m]g (selon choix de la structure)

d
(l)
1[i;m]

= e
(l)T

1[i;m]
: x

(l)
[i;m]

:�
(l)
i
:e
�j�̂

(l)

i[m]

| {z }
y
(l)

[i;m]

: var: decision partielle (3.2)

d1[m] =

LX
l=1

LtX
i=1

d
(l)
1[i;m] ou equivalent : d1[m] = e1

T

[m]
:y

[m]
: var: decision globale (3.3)

â1[m] = signefRefd1[m]gg+ j signefImfd1[m]gg (3.4)

�1[m] = (d1[m] � â1[m]) (3.5)

�̂
(l)
i[m+1] = �̂

(l)
i[m] �F(Imf��1 [m]:d

(l)
1 [i;m]g) (3.6)

e1[m+1]
= e1[m]

� �:f�1[m]:y
�

[m]
g (3.7)

Remarques

1- En terme de complexit�e, nous voyons que les Ts/xx-structures perdent leur avantage

dans la version adaptative par rapport �a la Tc-structure, �a cause du traitement s�epar�e de

chaque trajet jusqu'�a la variable de d�ecision. Ceci est �a nuancer en situation multi-code: on

peut en e�et asservir les phases et les coeÆcients relatifs au code d�esir�e num�ero un �a partir

de l'erreur �1[m] et n'utiliser les erreurs relatives aux autres codes d�esir�es �ku[m]; ku = 2:::Ku,

que pour asservir les �egaliseurs associ�es au temps symbole. Ainsi, on ne duplique l'�egaliseur

(di��erents trajets/capteurs) que pour le premier code d�esir�e.

2- Pour r�eduire encore la complexit�e, une version alternative pourrait être de former

l'erreur de phase de chaque trajet/capteur non pas apr�es l'�egalisation mais avant, ce qui

reviendrait �a faire un Rake adaptatif suivi d'un �egaliseur au temps symbole, avec des mises

�a jour s�epar�ees. Pour le trajet num�ero \i", la corr�elation du signal re�cu avec le code d�esir�e

(au retard �i) permet de former un signal d'erreur au temps symbole pour piloter la boucle

d�elivrant �̂i. N�eanmoins, en contexte multi-utilisateur et avec des variations rapides de phase

(ne permettant pas une int�egration importante de l'erreur), une telle boucle aura des per-

formances m�ediocres car travaillant par construction �a mauvais rapport signal �a perturba-

teur (Interf�erence plus Bruit), alors que les versions compl�etes n'ont th�eoriquement pas ce

probl�eme, du moins si la poursuite se fait correctement...
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Choix des param�etres

Le choix des param�etre �, �1, �2 est un probl�eme pratique diÆcile. En pr�esence d'in-

terf�erents et bruit, il faut trouver le bon compromis vitesse/pr�ecision, avec des valeurs de

param�etres ne faisant pas diverger l'algorithme. On pourrait envisager d'adapter de mani�ere

automatique ces param�etres avec les versions auto-optimis�ees [15], [14] des algorithmes LMS.

Nous nous contentons ici de rappeler quelques �el�ements pour dimensionner les param�etres.

En situation de base (L = 1; Lt = 1; K = 1), pour des symboles normalis�es (A2 = 1), et

en r�egime de poursuite (r�egime lin�eaire valable pour une erreur de phase faible), la fonction

de transfert en boucle ferm�ee de la boucle de phase num�erique au pas Ts se traduit (en

supposant les d�ecisions justes) par: H(z) = �̂(z)
�(z)

= F(z)
(z�1)+F(z)

. La boucle est stable [47] pour:

0 < �1 < 2 et 0 < �2 < 4� 2�1.

On peut �a partir de (�1; �2) revenir aux param�etres physiques de pulsation propre et

facteur d'amortissement, (wn; �), plus parlants en terme de rapidit�e d'asservissement et

stabilit�e de la boucle. Etant donn�e que la boucle est n�ecessairement �etroite devant le temps

symbole (wnTs < 1, temps d'int�egration au moins sur quelques symboles), l'approximation

e
pTs

� 1 + pTs rend l'asservissement num�erique �equivalent �a celui d'une boucle analogique

du second ordre de grand gain [34], H(epTs) � 2�wnp+w2
n

p2+2�wnp+w2
n

avec:

w
2
n
Ts

2 = �2 et 2�wnTs = (�1 + �2) (3.8)

Un bon facteur d'amortissement correspond �a des valeurs de � comprises entre 0.7 et 1.5

Pour un wn donn�e, le choix � = 1 correspond �a l'extinction (asymptotique) la plus rapide

de l'erreur de l'asservissement en r�eponse �a un saut de phase [10], avec une erreur r�eduite

de 90% au bout de 3
(wnTs)

temps-symbole. Pour des variations rapides de phase, une boucle

tr�es rapide est obtenue pour �1 = 0:5 et �2 = 0:1, correspondant �a wnTs � 0:3 et � � 1.

A 120km/h, on pourra se contenter, en pr�esence de bruit, de boucles moins rapides pour

compenser au pire +/-5 degr�es en 13Ts.

En ce qui concerne la mise �a jour des coeÆcients de l'�egaliseur, la constante de temps de

l'algorithme LMS est approximativement proportionnelle �a 1
�
. Mais il existe une valeur de �

au del�a de laquelle l'algorithme diverge. Les performances en poursuite de l'algorithme sont

bonnes lorsque la matrice de corr�elation des �echantillons �a �egaliser est bien conditionn�ee.

3.4 Simulations

Le comportement en poursuite est illustr�e �a l'aide de simulations sous un canal �a va-

riations al�eatoires de Rayleigh, utilisant le mod�ele de Jakes pour le Doppler, tel qu'il a �et�e

pr�esent�e dans la premi�ere partie, avec des symboles BPSK. Le stage de Mamadou DIOP

[24] a permis de mener une partie de ce travail. Nous consid�erons les canaux \Vehicular

A" et \Vehicular B", limit�es aux 4 premiers trajets. Les tables 3.1 �a 3.3 pr�esentent en dB

l'Erreur Quadratique Moyenne, EQMdB , mesur�ee durant un 1/2 slot (70 symboles) apr�es
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sans adap. Ts- Ts/RIT- Ts/Tc- Tc-

120 km=h EQMdB (K = 4) �11 �20 �23 �28 �21

EQMdB (K = 8) �9 �14 �11 �16:5 �12

EQMdB (K = 12) �6 �10:5 �8 �9 �8

500 km=h EQMdB (K = 4) �0:3 �15 �9 �14 �10

Tab. 3.1 { \Vehicular A" (Ws = 1) avec 1 seul capteur, pour 120 et 500 km/h

sans adap. Ts- Ts/RIT- Ts/Tc- Tc-

120 km=h EQMdB (K = 12) �11 �14:5 �16:2 �17:5 �14:5

500 km=h EQMdB (K = 4) �0:5 �14 �14 �17:5 �14

Tab. 3.2 { \Vehicular A" (Ws = 1) avec 2 capteurs, pour 120 et 500 km/h

sans adap. Ts- Ts/RIT- Ts/Tc- Tc-

120 km=h EQMdB (K = 4) �8:5 �16:5 �20 �17 �14:5

EQMdB (K = 8) �8:2 �12 �15:5 �12 �11

EQMdB (K = 12) �7:9 �10:2 �11:5 �10 �9:9

200 km=h EQMdB (K = 4) �3:8 �16:2 �17:5 �12 �9:3

Tab. 3.3 { \Vehicular B" (Ws = 5) avec 1 seul capteur, pour 120 et 200 km/h
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Fig. 3.3 { exemple de poursuite durant un demi-slot en \Vehicular B"
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avoir initialis�e les structures selon les optimisations MMSE vues au chapitre pr�ec�edent. Ces

r�esultats ne sont pas du tout exhaustifs, car moyenn�es seulement sur quelques slots. Ils ne

pr�etendent en aucun cas re
�eter les performances moyennes sous ces mod�eles de canaux,

ce qui aurait n�ecessit�e un tr�es grand nombre de r�ealisations, en r�eglant �a chaque fois les

param�etres d'adaptation...

Nous avons constat�e que:

{ toutes les structures adaptatives donnent satisfaction lorsque le nombre d'interf�erents

n'est pas trop �elev�e, am�eliorant nettement les performances par rapport aux versions

statiques.

{ lorsque le nombre d'utilisateurs devient �elev�e (plus d'une dizaine de codes), la poursuite

a du mal �a se faire correctement avec un seul capteur de r�eception. On est oblig�e de

baisser les valeurs de � et de wn pour �eviter la divergence, mais occasionnant alors

une adaptation trop lente.... Pour l'exemple du \Vehicular A" qui, rappelons le, est un

canal de dur�ee courte contenue dans un temps symbole, l'exploitation d'un deuxi�eme

capteur permet d'avoir une tr�es bonne poursuite avec K = 12 utilisateurs �a 120 km/h

(Cf table 3.2). Malheureusement, il n'en va pas toujours ainsi: pour des r�ealisations

du canal VB qui s'av�erent diÆciles avec un seul capteur et beaucoup d'interf�erents,

la poursuite ne se fait plus avec un deuxi�eme capteur (tables non repr�esent�ees). Cela

est probablement dû au grand nombre de coeÆcients n�ecessaires avec ce canal \long",

nombre qui doit être doubl�e avec un deuxi�eme 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 d�elicat...

{ lorsque le canal varie dans le temps, nous voyons qu'il faut se contenter de viser une

EQM inf�erieure �a une dizaine ou quinzaine de dB. Pour une structure donn�ee, il y a un

compromis �a trouver sur la profondeur Pl vis �a vis de la r�eduction d'interf�erence et de

la poursuite, cette derni�ere s'op�erant beaucoup mieux lorsque le nombre de coeÆcients

est r�eduit, ce qui est classique avec un algorithme LMS.

{ �a titre d'information, nous donnons la plage des valeurs \optimales" (relev�ees de

mani�ere empirique) des param�etres de mises �a jour �a 120 km/h, avec un rapport
Eb

N0
= 30 dB. Les valeurs admissibles les plus �elev�es correspondent au cas du ca-

nal court et peu d'interf�erents, les valeurs les plus faibles au cas du canal long et 12

codes actifs:

Tc-structure: � = 0:01 �a 0:0005

Ts/xx-structures: � = 0:0002 �a 0:00001, (�1; �2) = (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 wnTs = 0:22 �a 0:044. Nous avons pu v�eri�er que la boucle du deuxi�eme ordre

est tr�es sensible au choix de �2 (conditionne directement wn) et que les valeurs de �1

doivent être en ad�equation avec la formule 3.8 et des valeurs pour � autour de 1.
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{ la Ts/Tc structure, moins libre que la Tc-structure, am�eliore syst�ematiquement les

performances en poursuite. N�eanmoins nous avons observ�e que les performances les

meilleures (ou les plus mauvaises) apparaissent pour les mêmes r�ealisations de canal...

{ la Ts-structure, qui est la moins libre, a toujours un bon comportement en poursuite,

malgr�e une interf�erence r�esiduelle. Ceci est logique car apr�es BFA complet, la matrice

de corr�elation Efy
[m]
:y
H

[m]
g traduit un syst�eme compact�e au temps symbole, Toeplitz

par bloc, de petite dimension KP � KP , g�en�eralement tr�es bien conditionn�e, ce qui

n'est pas toujours le cas des autres structures (Cf. �gure 1.9 du chapitre 1).

{ pour la Ts/RIT-structure, le comportement en poursuite (li�e au conditionnement)

d�epend de la r�ealisation de canal. Il est assez mauvais avec un seul capteur dans

l'exemple 3.1, devient correct avec 2 capteurs dans la table 3.2 et surpasse toutes les

autres structures dans l'exemple du canal VB, table 3.3...

3.4.1 Conclusion

L'adaptation des structures permet toujours une am�elioration en environnement v�ehicule.

N�eanmoins, les performances en poursuite se d�egradent vite avec le nombre d'utilisateurs.

Avec une initialisation correcte, les Ts/xx-structures se comportent mieux que la struc-

ture compl�etement libre, Tc-structure. Dans les Ts/xx-structures, on compense directement

les �el�ements variables que sont les phases alors que la compensation se fait au travers d'un

tr�es grand nombre de coeÆcients pour la Tc-structure, ce qui p�enalise le comportement en

poursuite. Rappelons n�eanmoins que les structures fractionn�ees adaptatives pr�esentent un

int�erêt par rapport aux structures synchrones lorsque la r�ecup�eration de rythme est mau-

vaise [108], [56], [15]. Or, les ordres de grandeur et le contexte particulier de l'�etalement de

spectre nous ont permis de supposer une bonne compensation de rythme d�es l'acquisition

(variations n�egligeables sur plusieurs slots, 500 fois plus faibles que les variations de phase!).

Dans le cas contraire, il faudrait pr�evoir par exemple une/des boucles \Early-late" [37] en

parall�ele 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 r�egulier.

Nous sommes conscients que l'analyse du comportement en poursuite des di��erentes

structures (selon les sp�eci�cit�es du canal, le \sens" des variations de phases/amplitudes

...) m�eriterait d'être largement approfondi, sur le plan th�eorique et par l'observation de

davantage de r�ealisations. Cela pourrait permettre par exemple de pr�econiser une structure

particuli�ere pour une situation donn�ee. Ce premier travail a tout de même permis de valider

le passage �a l'adaptatif des di��erentes structures propos�ees, et de mettre en �evidence quelques

caract�eristiques pr�edominantes...



Conclusion

L'objet de ce document �etait d'apporter un certain nombre de r�eponses sur l'apport et

la mise en oeuvre de traitements spatio-temporels �a la r�eception sur un terminal mobile,

dans le contexte de communications num�eriques multi-utilisateur, bas�ees sur des signatures

�a codes CDMA. Les ordres de grandeur du probl�eme ont �et�e dict�es par la liaison descendante,

(c'est �a dire de la station de base vers le mobile) du prochain syst�eme cellulaire de radio-

t�el�ephonie mobile, UMTS, dans sa version TDD. Une contrainte importante �a prendre en

compte, �etait la limitation de la complexit�e des traitements sur le terminal mobile pour des

raisons d'autonomie/consommation, d'encombrement et de coût ...

Synth�ese du travail et principales contributions

La partie I a rappel�e les notions de canaux radio-mobile et de technique d'�etalement de

spectre pour l'acc�es multiple (CDMA), sp�eci�ques au contexte de l'�etude. Elle nous a permis,

�a partir des mod�eles de la litt�erature [48], de pr�eciser la nature de la diversit�e spatiale po-

tentiellement recueillie sur le mobile �a partir d'une antenne compos�ee de plusieurs capteurs

dont l'espacement global est inf�erieur �a la longeur d'onde �. Nous avons aussi d�egager les hy-

poth�eses de travail sur les variations des param�etres du canal. Ainsi, nous avons pu supposer

les retards des trajets quasi-�xes �a l'�echelle du slot, et les amplitudes complexes quasi-�xes

sur plusieurs symboles, voire un slot lorsque le terminal mobile n'est pas �a bord d'un v�ehicule.

Ces constatations nous ont amen�e �a �etudier dans la partie II les structures th�eoriques

lin�eaires de r�eception pour un canal �xe, avant de g�en�eraliser les performances pour un ca-

nal lentement variable vis �a vis du temps symbole, situation toujours rencontr�ee pour les

vitesses inf�erieures �a 500 km=h (canal tr�es \underspead"). Nous avons choisi dans cette �etude

th�eorique initiale de ne pas consid�erer de contrainte de r�ealisation (de type Ri �a dur�ee �nie,

causale, ...) a�n de d�eriver et d'interpr�eter les solutions \naturelles" (sans faire intervenir

d'e�ets de troncature) et de �xer des bornes de performances. Ces solutions th�eoriques pour-

ront toujours être approch�ees par les structures de r�ealisation, et guident �a la compr�ehension

du comportement de ces derni�eres.

Le canal de propagation radio-mobile engendre deux ph�enom�enes ind�esirables par rapport

�a la situation id�eale d'un canal mono-trajet invariant dans le temps: des �evanouissements de la

puissance re�cue au cours du temps ou \fading" (s�electivit�e en temps), et de l'interf�erence (due

�a la s�electivit�e en fr�equence). Les simulations de performances pour les di��erents mod�eles de

163
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canaux de la norme ont montr�e comment la r�eception avec une antenne multiple compos�ee

de 2 ou 3 �el�ements permettait de lutter eÆcacement contre ces deux ph�enom�enes duaux.

Concernant le ph�enom�ene d'interf�erence seul, les structures lin�eaires ne sont pas les

meilleures, mais les simulations sous les canaux typiques ont confort�e ce choix. La d�egradation

moyenne due �a l'interf�erence (situation \sans fading") est en e�et seulement de l'ordre de 2

dB (en INSR, pour un Eb

N0
� 16dB et un nombre maximal d'interf�erents) par rapport aux

performances obtenues avec un canal id�eal mono-trajet.

La partie III a �et�e enti�erement consacr�ee aux structures lin�eaires de r�ealisation. Pour

un nombre in�ni de coeÆcients et un même crit�ere (MMSE de pr�ef�erence ou Z�ero-Forcing)

toutes les structures lin�eaires retenues tendent vers les mêmes performances, celles de la

structure th�eorique �a dur�ee in�nie. Avec une profondeur �nie de �ltrage et un nombre r�eduit

de coeÆcients, le comportement des diverses structures peut par contre être tr�es vari�e. Nous

sommes partis de deux structures de r�ef�erence: la structure \libre" la plus g�en�erale �a dur�ee

�nie, d�enomm�ee Tc-structure, et la structure impos�ee obtenue par troncature de la structure

th�eorique �a dur�ee in�nie, nomm�ee Ts-structure et compos�ee d'un Banc de Filtres Adapt�es

(BFA) aux formes d'ondes globales de chaque utilisateur, suivis d'un Banc de �ltres trans-

verses op�erant au temps-symbole. La Tc-structure obtient les meilleures performances pour

une profondeur donn�ee de �ltrage, mais avec un plus grand nombre de coeÆcients, car elle ne

pro�te pas de la nature discr�ete du canal ni des propri�et�es de corr�elations des formes d'ondes.

La Ts-structure b�en�e�cie au contraire de ces deux points pour op�erer un retour au temps-

symbole tr�es peu complexe (�equivalent au BFA suivi d'un �echantillonnnage synchrone sur les

K branches), mais n�ecessite une profondeur de �ltrage nettement sup�erieure �a celle de la Tc-

structure. En terme de nombre de coeÆcients, la Ts-structure est g�en�eralement avantageuse

(en pr�esence de bruit) car les �ltres discrets n'op�erent qu'au temps symbole. Cependant,

�a fort rapport Eb

N0
, l'interf�erence r�esiduelle inh�erente de cette structure peut être g�enante,

lorsque le nombre d'utilisateurs est important et le canal diÆcile. C'est pour cela que nous

avons propos�e des structures interm�ediaires; elles r�ealisent toujours en amont les corr�elations

(compl�etes ou partielles) avec les codes aux retards des trajets de propagation pour op�erer

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 suÆsamment

de degr�es de libert�es pour que le traitement lin�eaire sur plusieurs voies au temps-symbole

permette de r�eduire compl�etement l'interf�erence (en abscence de bruit), pour une profondeur

�nie d�etermin�ee, ce qui n'�etait pas le cas de la Ts-structure. Notons que la r�eception avec un

deuxi�eme capteur n'augmente g�en�eralement pas la complexit�e des traitements num�eriques

en raison d'une profondeur requise plus courte.

La cadence suÆsante de r�eactualisation des coeÆcients des structures d�epend de la vi-

tesse du mobile. Ainsi, en environnement \hors v�ehicule", elle se fera naturellement d'un slot

�a l'autre �a partir de chaque nouvelle estimation de canal. En environnement v�ehicule, la mise

�a jour doit être op�er�ee au cours du slot, ce qui nous a amen�e �a d�eriver les versions adaptatives

aid�ees par les d�ecisions des structures pr�ec�edentes, et �a illustrer leur comportement.
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L'�etude des r�ecepteurs lin�eaires multi-capteur en CDMA n'est �evidemment pas nouvelle.

Particuli�erement ces derni�eres ann�ees, les enjeux �economiques li�es aux syt�emes radio-mobile

ont entrain�e une e�ervescence de projets et de th�eses sur le sujet... R�esumons les points o�u

nous pouvons avoir contribu�e:

Formalisation en fr�equence de la repr�esentation large-bande CDMAmulti-capteur:

nous avons construit un formalisme qui regroupe dans un seul vecteur les composantes �a une

même fr�equence relative f des diverses bandes symboles juxtapos�ees de largeur 1
Ts
, qui

composent la bande �elargie de la transmission. En raison de la forte cyclo-stationnarit�e de

p�eriode Ts des communications �a �etalement de spectre, le formalisme large-bande est par-

ticuli�erement bien adapt�e pour d�eriver et interpr�eter les solutions th�eoriques en fr�equence,

o�u interviennent toujours des combinaisons lin�eaires des composantes relatives �a une même

fr�equence f . La prise en compte de canaux s�electifs se fait simplement et naturellement, ainsi

que les discussions d'existence des solutions en fonction du canal. Cette repr�esentation est une

alternative aux formulations fractionn�ees temporelles [107] ou �a la repr�esentation polyphase

[96], même si cette derni�ere est plus ad�equate pour optimiser directement les coeÆcients en

temps. Le passage entre les repr�esentations �a �et�e �etabli au moyen de la Transform�ee en Z.

Proposition de nouvelles structures de r�ealisation:

Nous avons vu que l'association \CDMA / multi-capteur" constituait un ensemble riche en

possibilit�es de mise en oeuvre, ce qui nous a amen�e �a explorer plusieurs structures lin�eaires de

r�ealisation pour essayer d'obtenir de bons compromis performance / complexit�e. Nous nous

sommes e�orc�es de tirer partie des propri�et�es de sym�etrie et de la nature discr�ete du canal

�a trajets pour former les matrices mises en jeux dans le calcul des coeÆcients. De même, en

tenant compte �a la fois de la forme des solutions et de la forme du canal, nous avons essay�e

de d�e�nir des traitements �equivalents moins complexes, comme dans la Ts/Tc-structure.

Cette approche se distingue des m�ethodes g�en�eralement propos�ees dans le cadre de la

norme UMTS/TDD, qui mettent en oeuvre de grosses matrices \�a l'�etat brut", en particulier

dans les m�ethodes blocs [42], [54], [49].

Perspectives

Pour conforter l'int�erêt pratique de ce travail, il conviendrait d'�etudier la sensibilit�e des

diverses structures aux erreurs d'estimation de canal... De même, les �evaluations de com-

plexit�e doivent int�egrer les aspects m�emoires, et surtout, la pr�ecision �nie n�ecessaire avec les

diverses structures.

L'analyse des Ts/xx structures adaptatives doit être pouss�ee, en ce qui concerne le r�eglage

automatique des pas, le d�enombrement des situations d�efavorables ... De plus, lorsque le

nombre d'utilisateurs est important, ce qui est �a priori la situation vis�ee, nous avons vu que

la poursuite se faisait tr�es mal et des am�eliorations doivent être envisag�ees.
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Concernant la repr�esentation large-bande, nous pensons qu'elle pourrait être exploit�ee

pour estimer en fr�equence, de mani�ere auto-didacte, le canal ou les codes des interf�erents.

Elle pourrait aussi permettre de d�e�nir des algorithmes traitant les donn�ees directement en

fr�equence, comme propos�e tr�es r�ecemment par l'auteur de [40].

Nous avons abord�e de mani�ere ind�ependante la partie \�egalisation multi-utilisateur"; une

approche globale incluant les aspects codage (convolutif ou turbo-code pour l'UMTS) serait

plus satisfaisante, mais son analyse analytique parait fort d�elicate...

Ces derni�eres ann�ees, a �et�e mis en avant le gain spectaculaire potentiel en terme de

capacit�e (pour un canal soumis aux �evanouissements) apport�e par un codage spatio-temporel

�a l'�emission. Cela ouvrira probablement de grandes perspectives aux g�en�erations futures de

radio-t�el�ephonie.

Egalement, les techniques associant CDMA et OFDM (Orthogonal Frequency Division

Multiplex) paraissent prometteuses. Elles constituent une mani�ere de rallonger la dur�ee du

temps symbole, et ainsi de diminuer l'interf�erence aux retards non nuls.

Concernant l'am�elioration de la transmission proprement dite, sans les aspects codage,

une voie diÆcile �a mettre en oeuvre pratiquement aujourd'hui, mais qui nous int�eresse au

sein du laboratoire LIS, concerne l'exploitation de la diversit�e de polarisation, d�ej�a utilis�ee

dans d'autres domaines comme les transmissions ionosph�eriques.
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ANNEXE I.1:

Rapport (Eb
N0

)

Le rapport (Eb
N0
) est g�en�eralement adopt�e [9] en transmissions num�eriques comme pa-

ram�etre d'entr�ee du r�ecepteur pour lequel on va �evaluer la qualit�e du message num�erique

restitu�e (Taux d'Erreur Binaire, Erreur Quadratique moyenne ou Rapport Signal �a Bruit sur

les symboles estim�es). Il permet ainsi de quali�er la sensibilit�e du r�ecepteur au bruit additif.

Dans le contexte CDMA et avec l = 1:::L capteurs de r�eception, on a:

{ N0: densit�e spectrale de puissance monolat�erale du bruit blanc en entr�ee (bande port�ee)

de chaque capteur,

{ Eb: �energie moyenne par bit du signal modul�e associ�e au code \utile" ou \d�esir�e" en

entr�ee (bande port�ee) du r�ecepteur, mesur�ee sur l'ensemble des capteurs.

Expression de Eb en fonction du gain �energ�etique de la forme d'onde \utile", 
11[0], et de la

puissance des symboles, A2, pour une modulation QPSK.

On supppose que le code \utile" ou \d�esir�e" est le num�ero \1". Le signal \utile" en bande

port�ee �a l'entr�ee du capteur \l" est:

r

(l)
1HF (t) = <f Ts

X
m

~a[m]~g
(l)
1 (t�mTs)

| {z }
~r1(t)

: e
j(2�f0t)g

o�u exceptionnellement dans cette annexe, nous marquons les signaux temporels complexes

en bande de base par un tilde (~:). On peut d�e�nir la dsp moyenne [51] du signal al�eatoire

cyclo-stationnaire r
(l)
1HF (t). Pour des symboles d�ecorr�el�es et centr�es, on a:


̂
r
(l)

1HF

(f) =
1

4
:

�

̂
~r
(l)
1

(f � f0) + 
̂
~r
(l)
1

(�f � f0)
�

avec 
̂
~r
(l)
1

(f) = (A2
Ts):jĝ

(l)
1 (f)j2

La puissance moyenne du signal utile HF re�cu, �egale �a la moiti�e de celle de l'enveloppe

complexe, s'exprime ainsi par:

Pr1HF
=

1

2
:P~r1 =

1

2
:(A2

Ts):
11(0) =
1

2
:A

2
:
11[0]

o�u ~
11(�) =
�P

L

l=1 ~g
(l)
1 � ~g

(l)H
1

�
(�) est l'autocorr�elation de la forme d'onde \utile" sur l'en-

semble des capteurs, et ~
11(0) = 
11(0) =
P

L

l=1

R
j~g

(l)
1 (�)j2d� sa bande �equivalente de bruit.

L'�echantillonn�ee au temps symbole de ~
11(�) est sans dimension: ~
11[n] = Ts:~
11(�)�=nTs.

On en d�eduit l'�energie moyenne par bit: Eb =
P

L

l=1Eb
(l) = Pr1HF

:Tb

En QPSK, le temps bit Tb est la moiti�e du temps symbole Ts = 2Tb, d'o�u:

Eb =
1

4
:A

2
Ts:
11[0]
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ANNEXE II.1:

Statistique suÆsante et R�ecepteur optimal �a maximum

de vraisemblance par s�equences

Le r�ecepteur MV conjoint travaille par s�equences (correspondant au 1/2 slot ou �a une

dur�ee sup�erieure �a celle du canal). Il d�ecide N symboles �a la fois, simultan�ement pour cha-

cun des K utilisateurs, soit globalement la s�equence multiple la plus probable fai
k[m]g parmi

les Npos = 4NK possibles, pour des symboles �a 4 �etats (QPSK). Le probl�eme peut ainsi se

r�esumer �a choisir l'indice i parmi les valeurs i = 1:::Npos.

Les formes d'ondes g
k
(�) incluant le canal et le code �etant suppos�ees connues (vecteur

colonne pour les di��erents capteurs), on peut former au niveau du r�ecepteur lesNpos \signaux

possibles sans bruit":

x
i(t) = Ts:

NX
m=1

KX
k=1

a
i

k[m]gk
(t�mTs) (3.9)

Le crit�ere MV consiste �a choisir, �a partir de l'observation continue bruit�ee r(t), la s�equence

i ou encore le signal possible xi(t) tel que:

MV : max
i

Probfx
i(t) = r(t)g

Les s�equences �etant �equiprobables, le crit�ere MV est �equivalent �a un crit�ere de Maximum �a

Post�eriori (MAP):

MAP : max
i

Probfr(t) = xi(t)g

Le bruit �etant blanc et Gaussien en entr�ee du r�ecepteur, on montre [100] que le signal

analogique xi(t) �a choisir est celui qui est le plus proche (au sens de la distance Euclidienne)

du signal bruit�e re�cu r(t), minimisant la m�etrique:

Pmfa
i

k[m]g =

Z +1

�1

jr(t)� x
i(t)j2dt (3.10)

En d�eveloppant le carr�e, on obtient:

Pmfa
i

k[m]g =

Z +1

�1

jr(t)j2dt| {z }
�energie signal re�cu

+

Z +1

�1

jx
i(t)j2dt| {z }

Ei: �energie signal i

� 2<f

Z +1

�1

x
iH(t):r(t)dt g| {z }

Ci

obs

(3.11)

Le premier terme est ind�ependant de la s�equence �a choisir, le deuxi�eme terme, Ei, est

form�e pour chaque i ind�ependamment de l'observation r(t). On en d�eduit que pour maximiser

la vraisemblance (minimiser Pm), il n'est pas n�ecessaire de traiter directement le signal

analogique re�cu, mais que l'on peut se contenter de sa \projection" Ci

obs
sur tous les signaux

possibles xi(t). Or cette projection s'exprime simplement (en utilisant (3.9)) �a partir des
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�echantillons fyk[m]g, obtenus en appliquant au signal re�cu un BFA suivi d'un �echantillonnage

synchrone au temps symbole, comme d�e�ni en 2.1 de la partie II:

C
i

obs
= 2Ts<f

X
m

KX
k=1

a
i

k[m]

Z +1

�1

g
�T

k
(� �mTs):r(�)d�| {z }

yk[m]

g (3.12)

On en conclut que les �echantillons fyk[m]g constitutent une statitique suÆsante du signal

re�cu pour la d�etection des symboles.

R�ecepteur MV �a Banc de �ltres adapt�es

Pour maximiser la vraisemblance, il faut choisir la multi-s�equence \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 xi(t) pour calculer Ei, on obtient le traitement num�erique �a op�erer au

temps symbole sur les fyk[m]g en sortie du BFA, pour s�electionner la s�equence multiple \i":

max
i

<f

X
m

KX
k=1

a
i

k[m](yk[m] �
1

2
:y
i

k[m])g avec y
i

k[m] =
KX
j=1

�
g
�T

k
� g

j
� a

i

j

�
(t)jt=mTs

Ce traitement g�en�eralise celui propos�e par G. Ungerboek [98] en contexte mono-utilisateur.

R�ecepteur MV �a Banc de �ltres adapt�es blanchissant

On pr�ef�ere souvent ramener le traitement num�erique pr�ec�edent �a un calcul de m�etriques,

qui permettra d'utiliser directement l'algorithme de Viterbi.

Sommairement, l'id�ee est de calculer la distance euclidienne entre r(t) et les xi(t) (�equation

(3.10)) �a partir des composantes de ces deux signaux dans une base orthogonale. L'applica-

tion d'un �ltre num�erique blanchissant (multiples entr�ees/multiples sorties) aux sorties du

BFA, fyk[m]g, d�elivre sur K branches des �echantillons fsk[m]g = B

�
yk[m]

�
, dont la partie

\bruit" est non corr�el�ee (temporellement et d'une branche �a l'autre), pour un bruit blanc en

entr�ee du r�ecepteur; c'est une mani�ere de construire une base orthogonale [9]. Pour maximiser

la vraisemblance, il suÆt de s�electionner la multi-s�equence \i" telle que:

min
i

f

X
m

KX
k=1

jsk[m] � s
i

k[m]j
2
g avec s

i

k[m] = B

�
y
i

k[m]

�

Ce traitement g�en�eralise celui propos�e par G. Forney [33] en contexte mono-utilisateur.

Note: nous avons pr�esent�e le r�ecepteur MAP \conjoitement optimum". On peut aussi d�e�nir

un r�ecepteur MAP qui optimise la d�etection \individuellement" pour chaque code d�esir�e. Cette

derni�ere strat�egie est th�eoriquement l�eg�erement meilleure mais [103] montre que les performances

de ce r�ecepteur sont extr�emement proches, pour une complexit�e bien sup�erieure...



Annexes 171

ANNEXE III.1:

Formulation matricielle en Z des Repr�esentations

Large-Bande et Polyphase et relation entre les deux

repr�esentations

La repr�esentation large-bande du CDMA a �et�e introduite en fr�equence dans la partie

II pour d�eriver les solutions th�eoriques �a dur�ee in�nie. Un autre mode de repr�esentation,

fort utile, est la repr�esentation polyphase du CDMA. Elle est utilis�ee avec une formulation

temporelle dans la partie III (sous sa forme de Sylvester) pour calculer les solutions �a dur�ee

�nie.

Apr�es une pr�esentation rapide de la repr�esentation polyphase, l'objet de cette annexe

est de formuler repr�esentation polyphase et large-bande sous la forme d'une matrice de

transfert en Z appliqu�ee aux symboles �emis au pas Ts, et de faire le lien entre les deux

repr�esentations. Dans la situation qui nous int�eresse de lien descendant, nous verrons aussi

que la repr�esentation large-bande prend une forme tr�es simple s�eparant la contribution des

codes et du canal, utile dans l'annexe III.2 pour discuter les conditions d'inversibilit�e �a dur�ee

�nie des structures de r�ealisation (ou les conditions �a dur�ee in�nie lorsque z = e
j2�fTs).

A1) Repr�esentation polyphase:

transmission multi-canal ou multi-\bandes repli�ees"

Cette repr�esentation est largement utilis�ee en CDMA par les di��erents auteurs, mais la

plupart du temps avec des canaux non s�electifs. En s'inspirant de [96], nous g�en�eralisons

cette repr�esentation aux canaux s�electifs. Classiquement, nous partons de la formulation

fractionn�ee, qui �a temps discret correspond �a la formulation large-bande (duplication des

bandes de transmission) pour arriver �a la repr�esentation polyphase (transmission dans plu-

sieurs canaux en parral�ele au temps symbole).

Formulation fractionn�ee ou large-bande discr�ete

Pour les structures de r�ealisation de la partie III, nous travaillons essentiellement �a partir

de la formulation discr�ete du signal re�cu sur chaque �el�ement de l'antenne:

r

(l)
[s] = r

(l)(t)
jt=s: Ts

SQ

(3.13)

g

(l)
k [s] = (

Ts

SQ

):g
(l)
k
(t)

jt=s: Ts
SQ

(3.14)

La num�erisation est r�ealis�ee avec un pas Te = Tc=S = Ts=(SQ) o�u S d�esigne le facteur

de sur�echantillonnage par rapport au temps chip. Nous supposons toujours un �ltre anti-

repliement analogique id�eal (respectant le signal utile) en amont de la num�erisation. Avec le

\roll-o�" de l'UMTS, le facteur S = 2 permet de respecter le th�eor�eme d'�echantillonnage.
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On peut utiliser un formalisme enti�erement discret pour passer de la suite de symboles

(au pas Ts) aux �echantillons re�cus au pas Ts=(SQ). On obtient ainsi une repr�esentation

fractionn�ee avec facteur d'extension SQ par rapport au temps symbole, traduisant la cyclo-

stationnarit�e sous la forme discr�ete. Cette repr�esentation est illustr�ee telle quelle dans la

partie �emission du haut de la �gure 3.5, ou en d�ecoupant les �etapes d'�etalement et de mise

en forme sur la �gure 3.4.

De mani�ere g�en�erale:

f:g(#M) d�esignera l'op�erateur de d�ecimation avec un pas entier M (conservation de mani�ere

r�eguli�ere d'un �echantillon sur M),

f:g("M) d�esignera l'op�erateur d'extension avec un pas entier M (intercallage de M � 1 z�eros

entre 2 �echantillons initiaux).

][
)(

s
l

kr+

Représentation fractionnée (ou multi-cadence)Représentation fractionnée (ou multi-cadence)

{ak [m] }{ak [m] } Q code ck[q]Ts Tc
S

Te
(he*h(l)) [s]

Mise en forme et canal
(version discrète)

][
)(

s
ln

symboles chips sous-chips

Fig. 3.4 { Repr�esentation fractionn�ee du CDMA (1 utilisateur, 1 capteur)

De la formulation discr�ete fractionn�ee �a la repr�esentation polyphase

La repr�esentation polyphase du signal re�cu consiste �a d�ecrire ce dernier �a partir d'un jeu

de SQ signaux discrets au temps symbole, pour les di��erents d�ecalages (ou phases) possibles:

r

(l;q;s)
[m] = r

(l)(t)
jt=mTs+qTc+s:Tc

S

= r

(l)
[mSQ+qS+s] pour q = 0:::Q� 1 et s = 0:::S � 1 (3.15)

Ainsi, en utilisant aussi la repr�esentation polyphase de la forme d'onde large-bande de chaque

utilisateur, les di��erentes composantes polyphases du signal re�cu sont simplement d�ecrites

par des convolutions discr�etes au temps symbole �a partir du même jeu de symboles �emis. Le

syst�eme cyclo-stationnaire est alors repr�esent�e par SQ syst�emes stationnaires correspondant

aux SQ phases d'�echantillonnages possibles �a l'int�erieur d'un temps symbole:

r

(l;q;s)
[m] =

KX
k=1

(gk
(l;q;s)

� ak)[m] + n

(l;q;s)
[m]

=
KX
k=1

X
n

gk

(l;q;s)
[m�n]:ak

(l;q;s)
[n] + n

(l;q;s)
[m] (3.16)

avec:

gk

(l;q;s)
[n] = gk

(l)(�)
j�=nTs+qTc+s:Tc

S

n

(l;q;s)
[m] = n

(l)(t)
jt=mTs+qTc+s:Tc

S

= n

(l)
[mSQ+qS+s]
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][
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][
)(
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][
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][
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kr

][
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SQl

kr
−−
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(l,0,0)

[m]

Multi-canaux (Ts)
][

)0,0,(
m

ln
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gk
(l,0,1)
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gk
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Fig. 3.5 { Repr�esentation polyphase du CDMA (1 utilisateur, 1capteur)

Comme dans le mod�ele large-bande, une source QPSK au temps symbole est transmise

dans plusieurs canaux de largeur 1=Ts. N�eanmoins dans le domaine des fr�equences, ces

canaux ne repr�esentent plus les bande-symboles obtenues par d�ecoupage en fr�equence du

canal physique large-bande. Un canal donn�e correspond ici au repliement du canal physique

dans la bande symbole, pour une phase donn�ee d'�echantillonnage. On d�enombre SQ canaux

au lieu de Qr mais SQ � Qr canaux sont n�ecessairement lin�eairement d�ependants des Qr

premiers en vertu du th�eor�eme d'�echantillonnage. Un �echantillonnage avec un pas non entier

Qr=Q aurait �et�e suÆsant pour conserver toute l'information, mais de manipulation moins

ais�ee. La repr�esentation polyphase se synth�etise bien sous forme matricielle, ce que nous

�ecrirons dans le plan des Z.
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A2) Formulation en Z de la repr�esentation polyphase

La transform�ee en Z (bilat�erale) au pas T est not�ee: (:)ZT ;

Ainsi, on a par exemple:

ak
ZTs(z) =

X
n

ak[n]:z
�n; gk

(l;q;s)ZTs(z) =
Ws+1X
n=0

g

(l;q;s)
k[n] :z

�n;

o�u g
(l;q;s) est la repr�esentation polyphase de la forme d'onde, telle qu'elle vient d'être

introduite.

La description enti�erement au temps symbole du mod�ele polyphase permet d'�ecrire sous

forme matricielle pour le capteur num�ero \(l)" (avec toujours la g�en�eralisation en colonne

pour l'ensemble des capteurs lorsque n�ecessaire):

r
(l)ZTs(z) = G

(l)ZTs(z):aZTs(z) + n
(l)ZTs(z) (3.17)

o�u:

r
(l)ZTs(z) = [r(l;0;0)

ZTs(z); :::; r(l;Q�1;S�1)ZTs(z)]T ,

n
(l)ZTs(z) = [n(l;0;0)

ZTs(z); :::; n(l;Q�1;S�1)ZTs(z)]T regroupent les composantes polyphases,

a
ZTs(z) = [a1

ZTs(z); :::; aK
ZTs(z)]T regroupe les TZ des suites de symboles pour les di��erents

utilisateurs.

La matrice de transfert en Z, G(l)ZTs(z), de dimension SQ � K contient les �ltres (au

temps symbole) en Z correspondant �a chacune des phases pour les K utilisateurs:

G
(l)ZTs(z) =

2
64

g1
(l;0;0)ZTs(z) ::: gK

(l;0;0)ZTs(z)

::: ::: :::

g1
(l;Q�1;S�1)ZTs(z) ::: gK

(l;Q�1;S�1)ZTs(z)

3
75

Les �el�ements de la matrice G(l)ZTs(z) sont des polynômes �a puissance inf�erieure ou �egale

�a z�ero et �a degr�e �ni (formes d'ondes causales �a dur�ee �nie); Ils appartiennent �a un anneau

de dimension �nie. De telles matrices sont appel�ees matrices polynomiales dans la th�eorie

des syst�emes lin�eaires. Leurs caract�eristiques principales sont d�ecrites dans [77, 50].

Cette repr�esentation fait apparaitre directement les coeÆcients temporels des formes

d'ondes globales au travers d'un syst�eme MIMO (Multiple Input Multiple Output) en Z au

temps symbole. Dans le cas particulier du CDMA et en pr�esence de trajets multiples, elle a

�et�e introduite par M.K. Tsatsanis dans [96] en 1996.
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B) Formulation en Z de la repr�esentation large-bande

Revenons maintenant �a la repr�esentation large-bande introduite �a la section 1.2 de la

partie II. La formulation en Z de la repr�esentation large-bande donne l'instrument ad�equat

pour discuter des conditions de stabilit�e, d'existence des structures de r�ealisation (causale, �a

dur�ee �nie) des structures de r�eception en fonction des z�eros du polynôme en Z d�ecrivant le

canal de propagation large-bande. On aurait pu donner directement la forme en Z au lieu de

la formulation en fr�equence qui n'est qu'un cas particulier. N�eanmoins, nous nous sommes

content�es de la repr�esentation en fr�equence pour �etablir les structures th�eoriques 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 pr�esentation...

L'�ecriture fractionn�ee des �echantillons du signal re�cu au pas Te = Tc=S, introduite en

(3.13), s'exprime �a l'aide de la TZ par:

r
(l)ZTe(z) = g

(l)ZTe
T

(z):aZTe(z) + n
(l)ZTe(z)

o�u:

g
(l)ZTe(z) =

+(Ws+1)SQ�1X
s=0

2
66664
g

(l)
1[s]

g

(l)
2[s]

:::

g

(l)
K[s]

3
77775 :z�s et a

ZTe(z) =
X
n

2
6664
a1[n]

a2[n]

:::

aK[n]

3
7775 :z�nSQ = a

ZTs(zSQ)

Cette derni�ere �equation exprime la cyclo-stationnarit�e vis �a vis du temps-symbole Ts. Elle

permet de d'�ecrire:

r
(l)ZTe

�
z

( 1
SQ

)
:expf�j2�

s

SQ

g

�
= g

(l)ZTe
T
�
z

( 1
SQ

)
:expf�j2�

s

SQ

g

�
:a
ZTs(z) (3.18)

+n(l)
ZTe

�
z

( 1
SQ

)
:expf�j2�

s

SQ

g

�

On en d�eduit l'�ecriture en Z de la repr�esentation large-bande �a partir de la matrice

polynomiale ~
G

(l)
(z) de dimension SQ�K:

~r(l)(z) = ~
G

(l)
(z):aZTs(z) + ~n(l)(z)

avec :

~r(l)(z) =

2
66664

r
(l)ZTe(z

1
SQ )

r
(l)ZTe(z

1
SQ
:e

�j2� 1
SQ )

:::

r
(l)ZTe(z

1
SQ
:e

�j2� SQ�1
SQ )

3
77775 et

~
G

(l)
(z)

4
=

2
666664

g
(l)ZTe

T

(z
1
SQ )

g
(l)ZTe

T

(z
1
SQ
:e

�j2� 1
SQ )

:::

g
(l)ZTe

T

(z
1
SQ
:e

�j2� SQ�1
SQ )

3
777775 (3.19)

Les �el�ements de la matrice sont des polynômes en z (�a puissance inf�erieure ou �egale �a

z�ero) mais n'expriment pas des coeÆcients temporels de �ltres au temps symbole, comme
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dans le mod�ele polyphase.

En posant z = exp(j2�fTs), on retrouve bien dans les colonnes de ~
G

(l)
(z), les SQ

composantes en fr�equence relatives �a f et espac�ees de 1=Ts des formes d'ondes large-bande

de chaque utilisateur, soit les g
(l)
k

ZTe

(z0) avec z0 = e
j2�(f� s

Ts
)Te
; s=0::SQ�1.

Compte tenu du support du �ltre 1/2 Nyquist, seulement Qr bandes ont une att�enuation

non nulle, correspondant aux �el�ements (r�eponses en fr�equence) de la matrice G(l)(f).

Formulation en Z large-bande sp�eci�que au lien descendant

Dans les discussions sur le canal de propagation sp�eci�que au lien descendant, nous

d�ecomposerons la matrice de transfert en s�eparant la contribution du canal et des codes.

La matrice polynomiale ~
G

(l)
(z) peut être d�ecompos�ee en le produit d'une matrice �a blocs

[S� 1] diagonaux ~
H

(l)
(z), par une matrice ~

C(z) contenant la repr�esentation large-bande des

codes au temps chip Tc.

~
G

(l)
(z) =

2
6664
~
h

(l)
1=2

[1]
(z) 0 ::: 0

0 ~
h

(l)
1=2

[2]
(z) ::: 0

0 ::: 0 ~
h

(l)
1=2

[Q]
(z)

3
7775

| {z }
~H
(l)

(z)

:

h
~c1(z) ~c2(z) ~c

K
(z)

i
| {z }

~C(z)

(3.20)

La matrice ~
C(z), de dimension Q � K, est form�ee �a partir de la repr�esentation en Z

large-bande (au pas Tc) des K codes, par l'interm�ediaire des vecteurs de dimension Q:

~c
k
(z) = [ck

ZTc(z
1
Q ); :::; ck

ZTc(z
1
Q
:e

�j2�Q�1

Q )]T

Cette matrice ~
C(z) est de rang K en raison de l'ind�ependance lin�eaire des codes. L'or-

thogonalit�e des codes assure �egalement ~
C

H

(1=z�): ~C(z) = I

K
.

La matrice ~
H

(l)
(z), de dimension SQ�Q, est form�ee �a partir de la repr�esentation en Z

large-bande au pas Tc=S du canal convolu�e avec le 1/2 Nyquist: h
(l)
1=2 = h

(l)
� he.

Sans sur�echantillonnage (S = 1), cette matrice est diagonale, form�ee par les �el�ements

h

(l)
1=2

ZTc

(z
1
SQ ); :::; h

(l)
1=2

ZTc

(z
1
SQ
:e

�j2� 1
SQ ).

Avec du sur�echantillonnage (S > 1), les Q blocs de dimension [S � 1] contiennent

~
h

(l)
1=2

[q]
(z) = [h(l)

ZTe
(z

1
SQ
:e

�j2�( q
Q
+ 0
SQ

)); :::; h(l)
ZTe

(z
1
SQ
:e

�j2�( q
Q
+S�1

SQ
))]T ; pour q = 0:::Q� 1

La repr�esentation (3.20) est valide grâce au caract�ere �echantillon�e du code au temps chip,

sch�ematis�e sur la �gure 3.4.
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C) Lien entre les repr�esentations polyphase et large-bande

Il est possible de relier les �el�ements 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 �a partir de la TZ au

temps sous-chip gk
(l)ZTe(z) par d�ecalage de (qS + s) �echantillons au temps Te et d�ecimation

d'ordre SQ:

gk
(l;s;q)ZTs(z) = SQ:fgk

(l)ZTe(z):z�(qS+s)
g(#SQ) (3.21)

Des propri�et�es de la TZ vis �a vis de la d�ecimation [73], on d�eduit:

gk
(l;s;q)ZTs(z)| {z }
polyphase

=

SQ�1X
n=0

gk
(l)ZTe(z

1
SQ
:e

�j2� n

SQ )| {z }
large�bande

:(z
1
SQ
:e

�j2� n

SQ )�(qS+s) (3.22)

Cette relation exprime en Z le repliement des composantes large-bande pour passer aux

composantes polyphases. Elle permet de d�eduire que les i = 1::SQ composantes du vecteur

colonne polyphase (pour le k-�eme utilisateur) s'obtient, au facteur z�
i

SQ pr�es, par TFD�1

du vecteur colonne large-bande correspondant. On en d�eduit la relation entre les matrices

de transfert large-bande et polyphase:

G
(l)ZTs(z) = diagfz

�
i

SQgi=0::SQ�1:DFT
�1

[SQ]
:
~
G

(l)
(z) (3.23)

o�u:

diagfx(i)gi=0::N�1 d�esigne une matrice diagonale de taille N � N , contenant les �el�ements

x(i) sur la diagonale en position (i; i),

DFT

[N ]
= fe

�j2� in
N gi;n=0::N�1 d�esigne l'op�erateur de Transform�ee de Fourier Discr�ete op�erant

sur un vecteur de taille N .

Ces relations deviennent plus parlantes lorsqu'on raisonne en fr�equence, c'est �a dire pour

les z sur le cercle unit�e: z = expfj2�fTsg. Dans ce cas, la k-�eme colonne de ~
G

(l)
(expfj2�fTsg)

repr�esente les att�enuations complexes de la forme d'onde du k-�eme utilisateur �a la fr�equence

f des di��erentes bandes symboles juxtapos�ees, obtenues en proc�edant �a un �echantillonnage

en fr�equence espac�e de 1=Ts (aux fr�equences f� q

Ts
) de la forme d'onde large-bande ĝ

(l)
k
(fw).

En revanche, la k-�eme colonne de G(l)ZTs(expfj2�fTsg) contient les att�enuations com-

plexes �a la fr�equence f des SQ canaux polyphases vues par le k-�eme utilisateur.

Pour un des SQ canaux polyphase donn�e, cette att�enuation r�esulte (Cf (3.22)) du re-

pliement des SQ composantes de la forme d'onde large-bande relatives �a f et espac�ees de

1=Ts (k-�eme colonne de ~
G

(l)
(expfj2�fTsg)) apr�es leur avoir appliqu�e le d�ephasage ad�equat,

soit e�j2�f(qS+s)Te:e+j2�n
qS+s

SQ aux fr�equences f � n

Ts
. On retrouve alors la correspondance par

TFD
�1 et d�ephaseurs (facteur e�j2�f(qS+s)Te), entre composantes �a la fr�equence f du vecteur

large-bande et celles du polyphase, comme sch�ematis�e sur la �gure 3.6.
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0  f
Ts

f
1+

fw

Représentation large-bande: partage en SQ bandes symbolesReprésentation large-bande: partage en SQ bandes symboles

)(ˆ )(
w

l
k fg

Représentation
polyphase

(en fréquence):

SQ canaux repliés

Représentation
polyphase

(en fréquence):

SQ canaux repliés

SQ composantes     à la fréquence relative (f) des différentes bandes symboles

TFD-1TFD-1

f

f

SQ composantes
à la fréquence relative (f)
des différents canaux repliés

)(
)0,0,(ˆ f

l
kg

)(
)1,1,(ˆ f

SQl
kg −−

et déphaseurs

Fig. 3.6 { Passage en fr�equence de la repr�esentation large-bande �a la repr�esentation polyphase

de la forme d'onde CDMA globale (utilisateur k, capteur (l))

Note: A premier abord, on peut trouver surprenant que le r�esultat d'une TFD inverse sur des

composantes en fr�equence (large-bande) puisse s'interp�eter, apr�es d�ephasage, comme des compo-

santes en fr�equence poly-phase, mais ces composantes ne sont pas de même nature.

La TFD inverse s'op�ere sans respecter le th�eor�eme d'�echantillonnage en fr�equence, cr�eant un

repliement temporel (une somme) de p�eriode Ts sur les di��erents jeux de composantes polyphases,

ce qui correspond bien �a former une composante basse-fr�equence pour ces canaux polyphases. Cette

basse-fr�equence est �x�ee �a f en raison du \calage" des �echantillons de d�epart �a f � n

Ts
et de la

multiplication par e�j2�f(qS+s)Te.

Dans le cas particulier o�u la forme d'onde n'est compos�ee que du code (canal id�eal, sans 1/2

Nyquist), la TFD inverse des Q composantes (avec S = 1) en fr�equence large-bande redonne les

Q chips fck[q]g. Chacun de ces chips correspond bien �a l'amplitude complexe �a la fr�equence f = 0

des Q canaux polyphases, soit ĝ
(l;0;q)
k

(0) = ck[q] = ĝ
(l;0;q)
k

(f), puisque dans ce cas particulier, les Q

canaux polyphases sont non s�electifs en fr�equence, compte-tenu du support temporel du code ne

d�epassant pas Ts. Notons que pour les composantes en fr�equence large-bande, il y a par contre des

variations d'amplitudes complexes autour des fr�equences (f � n

Ts
).



Annexes 179

ANNEXE III.2:

Conditions d'inversibilit�e �a dur�ee �nie

Conditions g�en�erales: exemple de la Tc-structure

A1- d�e�nition: le jeu de �ltres fl
(1)
[s] ; l

(2)
[s] ; :::l

(L)
[s] g constitue pour le jeu de formes d'ondes

multi-utilisateur fĝ
(1)
[s] ; ĝ

(2)
[s] ; :::ĝ

(L)
[s] g un �ltrage inverse (ou d�ecorr�elateur ou annuleur complet

d'interf�erence) RIF (�a r�eponse impulsionnelle �nie) vis �a vis des symboles de l'utilisateur

num�ero \1", avec un retard d'estimation de Pl1 symboles si et seulement si:

f

LX
l=1

(l(l)
ZTs=SQ

:g
(l)ZTs=SQ)(z)g(#SQ) = z

�Pl1
SQ11 (3.24)

o�u les notations f:g(#M) et (:)
ZT ont �et�e introduites en annexe III.1 et repr�esentent respecti-

vement l'op�erateur de d�ecimation d'un facteur M et la TZ calcul�ee avec un pas T . Ainsi:

l
(l)ZTe(z) =

+SQ(Pl2+1)�1X
s=�Pl1SQ

l

(l)
[s] :z

�s
et g

(l)ZTe(z) =

+SQ(Ws+1)�1X
s=0

2
66664
g

(l)
1[s]

g

(l)
2[s]

:::

g

(l)
K[s]

3
77775 :z�s

o�u nous avons d�ej�a introduit le pas d'�echantillonnage Te = Ts=SQ = Tc=S, cr�eant un

facteur d'expansion SQ par rapport au temps symbole Ts.

A2- proposition 1: Le syst�eme multi-utilisateur d�ecrit par l'�equation (1.3) partie III est

RIF inversible si:

(P1): la matrice polynomiale large-bande en Z, ~
G(z), d�e�nie en 3.19 de l'annexe III.1.B est

telle que: rang f ~G(z)g = K; 8z 2 C; z 6= 0, et

(P2): rank fG0g = K

avec

G0
4

=

2
64
G0

(1)

:::

G0
(L)

3
75 and G0

(l) 4

=

2
66664
g

(l)
1[0]; :::; g

(l)
K[0]

g

(l)
1[1]; :::; g

(l)
K[1]

::: ::: :::

g

(l)
1[SQ�1]; :::; g

(l)
K[SQ�1]

3
77775

preuve : Cette proposition peut être prouv�ee en 2 �etapes:

1) A partir des propri�et�es de la transformation en Z vis �a vis de l'op�erateur de d�ecimation

(# SQ) [73], nous pouvons facilement d�eduire de la d�e�nition (3.24) que:

LX
l=1

SQ�1X
s=0

(l(l)
ZTe

:g
(l)ZTe)(z

1
SQ
:e

�j2� s

SQ ) = z
�Pl1

SQ11 (3.25)
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Cette �equation peut être exprim�ee de fa�con alg�ebrique par:

~
L

T

(z): ~G(z) = z
�Pl1

SQ11 (3.26)

2) Un syst�eme d'�equations en Z tel que celui d�ecrit par l'�equation (3.26), o�u ~
G(z) et

~
L(z) sont respectivement une matrice polynômiale et un vecteur polynômial, est classique

en th�eorie des syst�emes lin�eaires multi-vari�es [50]. Il admet des solutions en ~
L(z) si ~

G(z)

est irr�eductible (Cf [96]), ce qui correspond aux propri�et�es (P1) et (P2). C'est une rami�-

cation du th�eor�eme de Bezout. L'existence de ~L(z) prouve ainsi l'inversibilit�e RIF du syst�eme.

Note:

- La condition (P2) n'est pas n�ecessaire si la valeur du retard Pl1 n'est pas impos�ee ([96]).

- Des conditions suÆsantes similaires sont exprim�ees dans [92] pour un syst�eme MIMO (Mul-

tiple Input Multiple Output) plus g�en�eral,

- Voir aussi [4] pour les conditions n�ecessaires et suÆsantes d'inversibilit�e RIF d'un syst�eme

MIMO, exprim�ees �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 sp�eci�que du lien descendant,

nous avons vu avec l'�equation (3.20) de l'annexe III.1.B que ~
G(z) = ~

H(z): ~C(z) o�u ~
C(z) est

une matrice \de codes" de taille Q�K, de rang colonne plein K 8z 2 C; z 6= 0 et ~
H(z) est

une matrice \de canal" rassemblant les matrices des di��erents capteurs: ~H(z)
4

=

2
664

~H
(1)

(z)

:::

~H
(L)

(z)

3
775

o�u ~
H

(l)
(z) contient les h(l)

1=2

ZTe
(z

1
SQ ):::h

(l)

1=2

ZTe
(z

1
SQ :e

�j2�
SQ�1
SQ ) sous forme de blocs diagonaux.

Ainsi, �a l'exception de canaux bien particuliers, (P1) sera satisfait et l'existence de

r�ecepteurs d�ecorr�elateurs RIF sera garantie.

Par exemple, une condition suÆsante pour satisfaire (P1) est de n'avoir aucun z�ero

commun pour les L polynômes di��erents fh
(1)
1=2

ZTe

(z); :::; h
(L)
1=2

ZTe

(z)g repr�esentant les canaux

de propagation convolu�es avec le 1/2 Nyquist.

Au contraire, avec un seul capteur (L = 1), une condition suÆsante pour ne pas

remplir (P1) est: hZTe(z) a plus de (SQ�K) z�eros complexes sur le même cercle et avec des

angles espac�es de multiples de 2� 1
SQ

sur le plan des Z. En situation mono-utilisateur (K = 1),

cette condition am�ene �a un espacement uniforme des SQ z�eros du canal. On retrouve ainsi

les conditions de non-identi�cation aveugle d'un canal de propagation, �etablies dans [94].

En situation o�u le nombre d'utilisateurs est maximum, K = Q et sans sur�echantillonnage

(S = 1, ou avec un roll-o� nul), l'inversibilit�e exacte est impossible pour un canal s�electif.

La condition suÆsante qui vient d'être cit�ee est g�en�erale lorsqu'on dispose de K formes

d'ondes lin�eairement ind�ependantes de largeur de bande �etendue d'un facteur SQ par rap-

port au temps symbole. Dans le cas particulier du CDMA o�u les formes d'onde sont g�en�er�ees
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avec Q chips et avec un facteur d'extension suppl�ementaire S que nous posons �egal �a 2 pour

�xer les id�ees, une condition suÆsante plus pr�ecise pour ne pas remplir (P1) est:

h

ZTc=2

1=2 (z) a plus de (Q�K) z�eros de même module et d'angles espac�es de multiples de 2� 1
Q
,

avec pour chacun de ces z�eros, un autre z�ero de même module et d'angle espac�e exactement

de +2� 1
2Q
. On v�eri�e en e�et �a partir de l'�equation (3.20) qu'une telle condition impose un

rang inf�erieur ou �egal �a K � 1 pour la matrice de transfert.

On v�eri�e facilement qu'un canal �a trajets multiples (et un seul capteur) dont les trajets

sont exactement espac�es par des multiples du temps-symbole Ts est un canal pathologique,

quelquesoit le nombre d'utilisateurs. Dans ce cas hZTe(z
1
SQ ) = h

ZTs(z) et alors quelquesoit

z0 2 C tel que hZTe(z0
1
SQ ) = 0, on a hZTe(z0

1
SQ
e

j2� s

SQ ) = 0; 8s. En d'autres termes, les z�eros

d'un tel canal sont uniform�ement espac�es d'un angle 2� 1
SQ

sur le cercle des Z.

V�eri�cation non-inversibilit�e RIF pour la Ts-structure

Pour la Ts-structure, la matrice de transfert est �ZTs(z). Il suÆt de faire K = 1 pour

v�eri�er que cette matrice n'est pas irr�eductible. En e�et, du moment que le canal n'est pas

mono-trajet, cette matrice est r�eduite au �ltre discret au temps symbole 
ZTs11 (z) qui comporte

au moins un z�ero z0 (pr�esence d'IES), faisant chuter le rang de �
ZTs(z) pour z = z0.

Pour K 6= 1, la matrice de transfert d�e�nie non n�egative �ZTs(z) = ~
G

H

(1=z�): ~G(z) sera

�egalement de rang d�e�cient (c'est �a dire non d�e�nie positive) pour z = z0 si au moins un des

polynômes de la diagonale 
ZTs
kk

(z) admet un z�ero z0. Ainsi, lorsque le canal n'est pas mono-

trajet (entrainant 
ZTs
kk

(z) de degr�e sup�erieur ou �egal �a 1), la matrice de transfert n'est pas

irr�eductible et il n'existe pas de banc de �ltres au temps symbole permettant une annulation

exacte de l'interf�erence �a dur�ee �nie.

Par contre notons que les conditions d'inversibilit�e th�eoriques �a dur�ee in�nie pour la

Ts-structure, telles que d�ecrites au paragraphe 2.2.2 partie II sont moins diÆciles que celles

d'inversibilit�e RIF pour la Tc-structure. Ces conditions portent non pas sur l'ensemble des

z�eros du polynome repr�esentant le canal large-bande, mais seulement sur ceux situ�es sur le

cercle unit�e, correspondant �a l'annulation du module en fr�equence du canal physique.

Cas des structures interm�ediares

Nous allons discuter des conditions d'inversibilit�e des Ts/RIT- et Ts/RIS-structures en

fonction du canal de propagation physique �echantillonn�e �a 2 points/chip (S = 2, soit Te =

Tc=2), ou d'une version repli�ee �a 1 point/chip et incluant le 1/2 Nyquist. Pour faciliter cette

discussion, nous pr�esenterons la matrice de transfert �ZTs
RI

(z) des K sources de symboles

group�ees dans le vecteur aZTs(z) vers les �echantillons au temps symbole des 2K branches

group�es dans le vecteur yZTs
RI

(z), exprim�ee �a partir d'une matrice contenant les contributions

du canal et une matrice contenant les codes, le tout avec une repr�esentation large-bande en

Z au temps chip, introduite en 3.20 de l'annexe III.1.B.
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On a:

�ZTs
RI

(z) =

"
�ZTs
RI1

�ZTs
RI2

#

avec

�ZTs
RI1

= ~
C

H

(1=z�): ~H1
H

(1=z�): ~H(z)| {z }
~H0

1(z)

:
~
C(z) et �ZTs

RI2
= ~
C

H

(1=z�): ~H2
H

(1=z�): ~H(z)| {z }
~H0

2(z)

:
~
C(z)

Ce formalisme est conforme �a la repr�esentation en Z large-bande de l'�equation (3.20),

g�en�eralis�e aux matrices ~
H1(z) et ~

H2(z) qui se partagent les contributions du canal (et 1/2

Nyquist) selon les groupements propres �a la Ts/RIT ou Ts/RIS-structures, avec ~
H(z) =

~
H1(z)+ ~

H2(z). Les matrices ~
H

0

1(z) et ~
H

0

2(z), de dimension Q�Q, sont ainsi form�ees �a partir

de la repr�esentation large-bande en Z au pas Tc (ad�equate grâce au caract�ere �echantillonn�e

du code au pas Tc) des canaux \globaux par voie" (incluant le 1/2 Nyquist, et le FA �a une

partie (ou voie) du canal selon RIT ou RIS) h01
ZTc(z) et h02

ZTc(z), soit, pour l'indice \1":

~
H

0

1(z) =

2
64
h
0

1
ZTc(z

1
Q ) 0 ::: 0

0 h
0

1
ZTc(z

1
Q
:e

�j2� 1
Q ) ::: 0

0 ::: 0 h
0

1
ZTc(z

1
Q
:e

�j2�Q�1

Q )

3
75

avec:

{ Ts/RIT-structure: h
0

1
ZTc(z) = f

P
L

l=1 h
(l)�

1=2(1)

ZTe

(1=z�):h
(l)
1=2

ZTe

(z)g(#2)

o�u h
(l)
1=2(1)

ZTc

(z) ne prend en compte qu'une partie sur deux des trajets de progation,

en compl�ement avec h
(l)
1=2(2)

ZTe

(z).

{ Ts/RIS-structure: h
0

1
ZTc(z) = f h

(1)�

1=2

ZTe

(1=z�):h(1)1=2

ZTe

(z)g(#2)

pour le capteur \l = 1", et une formule sym�etrique pour le capteur \l = 2".

Les canaux \globaux par voie" b�en�e�cient de la sym�etrie Hermitienne contrairement

�a ceux de la Ts/RIT-structure.

La matrice de transfert prend d�esormais la forme:

�ZTs
RI

(z) =

2
66666666664



11;1

ZTs(z) 

12;1

ZTs(z) 

1K;1

ZTs(z)

::: ::: :::



K1;1

ZTs(z) 

K2;1

ZTs(z) 

KK;1

ZTs(z)



11;2

ZTs(z) 

12;2

ZTs(z) 

1K;2

ZTs(z)

::: ::: :::



K1;2

ZTs(z) 

K2;2

ZTs(z) 

KK;2

ZTs(z)

3
77777777775

avec 

ik;1

ZTs(z) + 


ik;2
ZTs(z) = 


ik

ZTs(z).

D�esormais, le fait que 

kk;1

ZTs(z) ou 

kk;2

ZTs(z) admette un ou plusieurs z�ero ne fait plus

syst�ematiquement chuter le rang de la matrice de transfert pour ces z�eros, comme c'�etait le
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cas pour la Ts-structure. Ce serait le cas si par exemple les canaux �equivalents au temps sym-

bole 

11;1

ZTs(z) et 

11;2

ZTs(z) avaient un z�ero commun, en situation mono-utilisateur,K = 1.

Plutôt que de continuer �a raisonner sur les canaux \globaux par voie" �equivalents au

temps symbole, discutons des conditions au temps chip, avant d'en arriver aux conditions

sur le canal de propagation, en di��erenciant les cas Ts/RIS et Ts/RIT.

D�e�nissons la matrice ~
A(z), de dimension 2Q�K contenant les transferts globaux avant

corr�elation avec les codes, soit:

~
A(z) =

"
~
H

0

1(z)

~
H

0

2(z)

#
:

h
~c1(z) ~c2(z) ~c

K
(z)

i
| {z }

~C(z)

(3.27)

ainsi que la matrice ~
C

�2
(z) de dimension 2Q� 2K et de rang plein 2K:

~
C

�2
(z) =

"
~
C(z) 0

Q�K

0
Q�K

~
C(z)

#

La matrice de transfert \globale" au temps symbole s'exprime ainsi par

�ZTs
RI

(z) = ~
C

H

�2
(1=z�): ~A(z)

Pour discuter le rang de �ZTs
RI

(z), rappelons [50] que, pour 2 matrices A et B, on a:

rangfA:Bg � minfrangfAg; rangfBgg.

Si de plus A est une matrice carr�ee de rang plein, rangfA:Bg = rangfBg.

On en d�eduit une condition suÆsante d'inversibilit�e lorsque le nombre de codes est

maximal (K = Q): l'abscence de z�ero commun entre les canaux \globaux par voie" au temps

chip, h01
ZTc(z) et h02

ZTc(z).

En e�et, �etant donn�e que pour K = Q, la matrice carr�ee ~
C

H

�2
(1=z�) est de rang plein 2Q,

8z, le rang de la matrice de transfert est alors �egal au rang de ~
A(z). Or, lorsqu'il n'y a pas

de z�ero commun entre h01
ZTc(z) et h02

ZTc(z), la matrice ~
A(z) conserve toutes les lignes de la

matrice ~
C(z) en les pond�erant par des facteurs non nuls, selon la d�ecomposition (3.27). Elle

conserve donc le rang de ~
C(z), �egal �a K.

On en d�eduit �egalement une condition suÆsante de non-inversibilit�e : lorsque les

canaux \globaux par voie" au temps chip, h01
ZTc(z) et h02

ZTc(z), ont au moins Q � K + 1

z�eros communs, de même module et d'angle espac�es d'un multiple de 2�
Q
.

En e�et, la matrice rectangle ~
C

H

�2
(1=z�) �etant de rang 2K, le rang de la matrice de trans-

fert est au plus �egal au rang de ~
A(z), qui est inf�erieur ou �egal �aK. Ce rang est n�ecessairement
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d�eg�en�er�e lorsque, pour un z0, la matrice ~
H

0(z0) contient plus de Q � K + 1 �el�ements nuls,

restituant une matrice ~
A(z0) avec moins de K colonnes non-nulles. Ceci se produit lorsque

h
0

1
ZTc(z) a Q�K + 1 z�eros, appartenant �a fz

1
Q

0 :e
�j2� q

Q
; q = 0:::Q� 1g, qui sont communs �a

h
0

2
ZTc(z), ce qui am�ene �a la condition suÆsante �enonc�ee.

Notons que pour K = Q, un seul z�ero commun pour les canaux \globaux par voie" au

temps chip entraine la non-inversibilit�e.

Cas Ts/RIS-structure: de l'expression du canal \global par voie" au temps chip, on

d�eduit que pourK = Q, l' abscence de z�ero commun pour les canaux physiques �echantillonn�es

�a Tc/2 des deux capteurs h(1)
ZTe(z) et h(2)

ZTe(z) est une condition suÆsante d'inversibilit�e

exacte, comme c'�etait le cas pour la structure libre, Tc-structure.

Cas Ts/RIT-structure: la \diversit�e" semble ici moins favorable que pour la structure

pr�ec�edente, issue d'un même signal, par corr�elation aux retards respectifs de chaque trajet.

Avec un roll-o� ad�equat (roff > 0) et en mono-capteur, le cas du canal �a 2 trajets est

explicite. Si les 2 trajets sont espac�es d'un nombre entier de Tc, on a la relation hZTc=2(z) =

h
ZTc=2(z:e�j2�

1
2 ) = h

ZTc(z2). On v�eri�e qu'un z�ero z0 du canal physique hZTc=2(z) entraine

syst�ematiquement un z�ero commun, z20 , sur les canaux \globaux par voie" h
0

1
ZTc(z) et

h
0

2
ZTc(z), rendant impossible l'inversibilit�e pour K = Q.

Sans exc�es de bande (roff = 0), et avec un seul capteur, un z�ero du canal physique

h
ZTe(z) donne syst�ematiquement un z�ero commun dans les canaux \globaux par voie" 1 et

2, rendant impossible l'inversion pour K = Q. Mais ceci est coh�erent avec ce qui avait �et�e

mentionn�e pour la Tc-structure. Notons que pour L = 2 capteurs l'apparition de z�eros (non-

communs) sur les canaux physiques h(1)
ZTe(z) et h(2)

ZTe(z) (canaux s�elecifs), n'entraine plus

cette non-inversibilit�e, même si la recombinaison d'espace est faite directement au niveau du

BFA.
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ANNEXE III.3:

Caract�erisation pour les structures de r�ealisation

A) Caract�erisation du bruit dans les Ts/xx-structures
et lien avec la Tc-structure

Pour la Ts-structure

Le BFA exact appliqu�e aux �echantillons re�cus s'exprime de mani�ere alg�ebrique comme

un op�erateur matriciel:

BFA
4
=

2
6666666664

gH
[Ws]

gH
[Ws�1]

� � � gH
[0]

0 � � � � � � 0

0 gH
[Ws]

gH
[Ws�1]

� � � gH
[0]

0 � � � � � �

0 0 gH
[Ws]

gH
[Ws�1]

� � � gH
[0]

0 � � �

� � � � � � � � � � � � � � � � � � � � � � � �

0 � � � � � � 0 gH
[Ws]

gH
[Ws�1]

� � � gH
[0]

3
7777777775

Le BFA peut ainsi s'exprimer par troncature de �(g)
H :

y
[m]

= (Tn �(g)
H)| {z }

BFA

: r[m]

o�u l'op�erateur matriciel Tn r�eduit la dimension en lignes de �(g)
H de K(P + 2Ws) �a KP

lignes. La matrice Tn de taille KP �K(P + 2Ws) est alors exprim�ee par:

Tn

4

= [0
[KP;KWs]

; I

[KP;KP ]
; 0

[KP;KWs]
]

o�u 0
[KP;KWs]

est une matrice de taille KP �KWs, compl�et�ee par des z�eros.

Nous pouvons facilement d�eduire:

�(
) = SQ:Tn : (�(g)
H
:�(g))

et

�

[m]
= (Tn �(g)

H) : n[m]

ce qui justi�e l'expression de la matrice de corr�elation du bruit de l'�equation (III1.17):

Ef�
[m]
:�
H

[m]
g = (2N0

SQ

Ts

):(BFA BFA
H)

= (
2N0

Ts

):�tn(
) avec �tn(
) = � (
):Tn
T

Ainsi, même si la Ts-structure d�ecompose la d�etection en deux �etapes, nous pouvons

combiner les di��erentes �etapes en un unique �ltre fractionn�e �equivalent l1
T :

l1
T =

1


11[0]

e1
T
: (Tn �(g)

H) (3.28)
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Pour la Ts/RIT-structure et extension aux autres Ts/RIxx-structures

Le \BFA incomplet" appliqu�e aux �echantillons re�cus, repr�esente un op�erateur matriciel

BFAI similaire au BFA, si ce n'est que la dimension des blocs gt
H

[n]
devient 2K � LSQ au

lieu de K�LSQ et qu'un bloc contient les 2 sous-groupes de K formes d'ondes incompl�etes,

adapt�e �a seulement une des deux parties ou \voie" du canal.

La corr�elation du bruit au temps symbole sur les 2K branches de la Ts/RIT-structure,

Ef�
[m]
:�
H

[m]
g = (2N0

Ts
):�tn(
tt), est caract�eris�ee par:

�tn(
tt) =

2
6666666666664



tt[0]

� � � 

tt[Ws]

0 � � �



tt[�1]



tt[0]

� � � 

tt[Ws]

0



tt[�2]



tt[�1]



tt[0]

� � � 

tt[Ws]

� � � � � � � � � � � � � � �

0 

tt[�Ws]

� � � 

tt[0]



tt[1]

� � � 0 

tt[�Ws]

� � � 

tt[0]

3
7777777777775

o�u , la matrice carr�ee �tn(
tt) de dimension 2KP�2KP , est constitu�ee de blocs de dimension

2K � 2K:


tt
[n]

4
=

2
6666666664


11;11[n] � � � 
K1;11[n] 
11;12[n] � � � 
K1;12[n]

� � � � � � � � � � � � � � � � � �


1K;11[n] � � � 
KK;11[n] 
1K;12[n] � � � 
KK;12[n]


11;21[n] � � � 
K1;21[n] 
11;22[n] � � � 
K1;22[n]

� � � � � � � � � � � � � � � � � �


1K;21[n] � � � 
KK;21[n] 
1K;22[n] � � � 
KK;22[n]

3
7777777775

avec


ik;gt1gt2[n] = Ts:

LX
l=1

(g
(l)
i;gt1

� g
(l)H
k;gt2

)(�)j�=nTs pour gt1; gt2 = 1 ou 2

Les matrices � (
t) et �tn(
tt) seront form�ees en calculant les 
ik;gt1gt2[n] et 
ik;gt1[n] �a partir

des contributions des trajets du canal pour limiter les calculs.

Pour la Ts/RIS-structure, on obtient une forme similaire de la corr�elation du bruit en

rempla�cant les indices de sous-groupe de trajets (:)gt, par les exposants de sous-goupe de

capteurs (:)(gs). On note alors que, pour L = 2 capteurs, les blocs gs
H

[n]
du BFAI, toujours de

taille 2K �LSQ, comportent pour 1 ligne donn�ee alternativement 1 �el�ement sur 2 nul (avec

alternance de la position des z�eros d'une ligne �a l'autre), et que les 
ij;12[n] et 
ij;21[n] sont nuls.

Pour la Ts/RITS-structure, on g�en�eralise encore avec un \BFA incomplet" contenant

des blocs gts
H

[n]
de dimension 4K � LSQ contenant les 4 sous-groupes de K formes d'ondes

incompl�etes, et en utilisant �a la fois les indices (:)gt, et exposants (:)
(gs).
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Notes:

1- Pour r�ealiser le calcul les performances en SINR (selon les formules de la partie B), les matrices

mises en jeu dans les solutions peuvent aussi être calcul�ees de mani�ere \brute" (sans d�etailler la

contribution de chaque trajet...), de la mani�ere suivante (avec les notations de la Ts/RIT-structure):

�(
t) = Tnd:(�(gt)
H :� (gt)): �d

T et �tn(
tt) = Tnd:(� (gt)
H :�(gt)): Tnd

T (3.29)

o�u �(gt), matrice de dimension LSQ�2K(P+2Ws), a le format de la matrice de transfert au temps

sous-chip �(g) d�ecrite pour la Tc-structure, mais en doublant les colonnes pour associer côte �a côte

les formes d'ondes associ�ees aux sous-groupe gt = 1 ou 2 du canal. La matrice �d, de dimension

2K(P + 2Ws) � K(P + 2Ws), form�ee seulement par des blocs non-nuls [1 1]T sur la diagonale,

permet justement de sommer 2 �a 2 les colonnes de �(gt) pour revenir �a la matrice de transfert des

�echantillons re�cus, soit �(g) = �(gt): �d.

Tnd correspond �a la matrice de troncation de taille 2KP � 2K(P + 2Ws) exprim�ee par:

Tnd
4
= [0

[2KP;2KWs]
; I

[2KP;2KP ]
; 0

[2KP;2KWs]
].

Avec ce formalisme, l'op�erateur �a appliquer aux �echantillons re�cus pour passer aux �echantillons

aux temps symboles sur les 2K branches, avec une profondeur temporelle de P , s'exprime par:

BFAI = Tnd:� (gt)
H . On retrouve ainsi les expressions (3.29).

2- Comme pour la Ts-structure, on peut calculer le �ltre large-bande �equivalent �a appliquer

directement aux �echantillons re�cus pour les structures interm�ediaires, sous la forme (notations de

la Ts/RIT-structure):

l1
T =

1


11[0]
e1
T : BFAI (3.30)

Pour la Ts/FAQ-structure

Le BFA compl�et�e appliqu�e aux �echantillons re�cus, repr�esente un op�erateur matriciel

BFAQ similaire au BFA, si ce n'est que la dimension des blocs gc
H

[n]
devient Q � LSQ

au lieu de K � LSQ, pour une taille globale de Q(Pl +Ws)� LSQ:Pl.

Ainsi, la matrice de corr�elation du bruit Ef�
[m]
:�
H

[m]
g = (2N0

Ts
):�tn(
c) a une forme similaire

�a celle de la Ts-structure, �tn(
), mais avec des blocs 
c
[n]

de taille Q�Q, au lieu de K�K,

contenant l'ensemble des corr�elations au temps symbole 
ik[n] des Q formes d'ondes.
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B) Calcul des Performances en SINR et MMSE pour
les structures de r�ealisation

Pour l'ensemble des structures

En utilisant toujours la non-corr�elation des symboles et du bruit, les indices quadratiques

tel la MSE ou le SINR de la variable de d�ecision, pour des param�etres donn�es de la trans-

mission (�(g) et (
Eb

N0
)) peuvent être calcul�es seulement �a partir des choix du retard Pl1 et du

�ltre l1. Le SINR est un indice int�eressant puisqu'il peut être directement li�e au TEB lorsque

l'interf�erence r�esiduelle est nulle ou consid�er�ee comme approximativement Gaussienne. Nous

avons d�ej�a vu dans la partie II qu'avec des symboles et un bruit non corr�el�e, le SINR est

d�e�ni comme le rapport entre la puissance de la \partie utile" (Su) sur la puissance de

l'interf�erence (I) due �a l'IES et �a l'IAM plus la puissance du bruit (N), aux instants mTs:

SINR =
Su

I +N

(3.31)

o�u:

Su=A
2 = Efjd1[m]j

2
g=A

2 = jglo11[0]j
2 (3.32)

avec glo11 [0 ] = (l1
T
:�(g):1�l

) (3.33)

et �l = K:Pl1
+ ku (code ku = 1) 1T�l

4

= [� � � ; 0; 1| {z }
�l

; 0; � � �]

La puissance d'interf�erence (I) est d�e�nie comme

I=A
2 4

= Efj (d
1 [m] � glo11[0]:a1 [m])jN0=0

j
2
g (3.34)

= (l1
T
:�(g) � glo11[0]:1

T

�l
):(l1

T
: �(g) � glo11[0]:1

T

�l
)H

La puissance de bruit (N) est d�e�nie comme:

N

4
= Efj b1[m]j

2
g = 2N0:

1

Ts

:l1
T
l1

et ainsi:

N=A
2 = (

N0

2Eb
):l1

T
l1:
11[0] (3.35)

Ces expressions sont utilis�es pour calculer les performances de r�ealisation des chapitres

1 et 2 de la partie III, ind�ependemment de la m�ethode utilis�ee pour g�en�erer le �ltre l1

(optimisation temporelle, approximation fr�equentielle, autres).

Elles s'appliquent directement pour la Tc-structure, mais aussi pour les Ts/xx structures

du moment que l'on sait former le �ltre large-bande �equivalent, l1, comme nous l'avons vu

en partie A pour les structures Ts (�equation 3.28) et Ts/RIxx- (�equation 3.30). Il faut alors

exprimer le retard global du d�etecteur, Pl1 = P1 +Ws, pour tenir compte du BFA en tête.
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N�eanmoins, pour les structures lin�eaires ayant la forme d'une partie large-bande traitant

les �echantillons re�cus et d'un partie au temps symbole, le calcul des performances peut

aussi être obtenu directement sans passer par le �ltre large-bande �equivalent, ce que nous

pr�esentons dans le paragraphe suivant.

Pour les structures Ts/xx-

Pour une matrice de transfert �(
) donn�ee, le choix d'un retard P1 et d'un jeu de coeÆ-

cients d'�egalisation e1, les performances en SINR pour la Ts-structure peuvent être calcul�ees

par (3.31), (3.32) et les expressions au temps symbole suivantes:

glo11[0] = e
0

1
T
:�(
):1� (3.36)

et

� = K:(P1 +Ws + ku) (code ku = 1)

I=A
2 = (e0

T

1 :�(
) � glo11[0]:1
T

�):(e
0T

1 : �(
) � glo11[0]:1
T

�)
H (3.37)

et

N=A
2 =

N0

2Eb
:e
0T

1 (�tn(
)):e
0H

1 :
11[0] (3.38)

Ces formules se g�en�eralisent directement pour les autres Ts/xx-structures, en mettant les

matrices de transfert et de corr�elation du bruit a�equates.

Pour l'Erreur Quadratique Moyenne, nous avons vu en (2.31) partie II que la d�ecorrelation

des symboles et du bruit amenait �a:

MSE=A
2 = I=A

2 +N=A
2 + j 1� glo11[0]j

2
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ANNEXE III.4:

Evaluation de complexit�e pour le calcul des coeÆcients

de la Tc- et Ts-structure

Nous proposons ici une �evaluation de complexit�e du calcul des coeÆcients pour les

structures Tc-structure et Ts-structure, par optimisation temporelle puis par approximation

fr�equentielle. Les ordres de grandeur donn�es dans les tables �a titre d'exemple correspondent

aux param�etres typiques du mode TDD suivants: 1 slot par trame pour l'utilisateur d'int�erêt

(ainsi 100 slots par seconde), M = 138 symboles par slot, K = 12 codes actifs, Q = 16 chips,

Qr = 19, Lt = 6 trajets, un facteur de sur�echantillonnage S = 2 pour la Tc-structure. Nous

�evaluons seulement le nombre de multiplications complexes, not�e MAC.

Optimisation temporelle pour la Tc-structure

Complexit�e du calcul des coeÆcients:

Le calcul des coeÆcients est men�e �a partir de la connaissance du canal, c'est �a dire des co-

eÆcients (�i; �
(l)
i
). La complexit�e de l'estimation de canal doit être rajout�ee aux �evaluations

propos�ees.

Pour obtenir la forme indirecte (1.11) en Zero-Forcing (ou quasiment en MMSE), on

utilise les di��erentes �etapes de calcul:

-(Tc1): formation de �(g)
H : cette tâche n�ecessite la connaissance des K formes d'ondes

globales g
(l)
k
, �echantillonn�ees �a Tc=2 (S = 2 pour la Tc-structure). Pour cela, nous exploi-

tons la nature discr�ete du canal et supposons pr�e-calcul�ees les �echantillons de hec[k](�) =

(he � ck)(�) avec un pas suÆsamment �n (par exemple Tc/8) pour approximer correcte-

ment les retards continus �i. Le support temporel de hec[k](�) est 1Ts + 7Tc, en supposant

une profondeur classique du 1/2 Nyquist de 7 chips �a l'�emission. Puisque la connaissance

de la forme d'onde globale n�ecessite seulement un �echantillonnage �a Tc=2, pour un retard

donn�e �i, nous choisissons le \bon" jeu d'�echantillons espac�es de Tc=2 de hec[k], c'est �a

dire avec la bonne phase d'�echantillonnage. Nous avons besoin de multiplications seule-

ment dans le calcul de hec
(l)
[k;i](s

Tc

2
) = hec[k](s

Tc

2
� �i):�

(l)
i
; s=0::2Q+14�1; l=1::L pour former

g

(l)
k
(sTc

2
) =

P
Lt

i=1 hec
(l)
[k;i](s

Tc

2
); s=0::(Ws+1)SQ; l=1::L, ce qui n�ecessite �nalement:

L(SQ + S7):Lt:K (MAC/trame),

-(Tc2): formation de  (g): cette tâche n�ecessite seulement le calcul des K � K inter-

corr�elations au temps symbole, 
ik, puisque les corr�elations \incompl�etes"  k1;k2[n] peuvent

être obtenues �a partir des calculs interm�ediaures de 
ik. Nous calculons d'abord l'auto-

corr�elation du canal spatio-temporel 
h =
P

L

l=1(h � h
H) qui a une forme en \rateau" avec 1
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coeÆcient central non-nul et 2 paires de Lt:(Lt�1)
2

coeÆcients non-nuls, avec une sym�etrie her-

mitienne relative au coeÆcient central: 
h(�) =
PL

0

t

i=1 �
0

i
(� � � 0

i
) o�u L0

t
= 2:Lt:(Lt�1)

2
+1. Nous

supposons un pr�e-calcul des �echantillons de l'autocorr�elation 
ec[k](�) = (hec[k] � hec
H

[k])(�)

avec un support temporel 2Ts + 14Tc et un �echantillonnage suÆsamment �n, de même

qu'en (Tc1). Puisque la connaissance des inter-corr�elations globales n�ecessite seulement un

pas d'�echantillonnage au temps symbole Ts (ce sont les Canaux Globaux Equivalents re-

pli�es dans la bande symbole), pour un �i donn�e, nous choisissons les \bons" �echantillons

de 
ec[k](�). Nous utilisons des multiplications seulement pour le calcul de 
ec[k;i](nTs) =


ec[k](nTs� �
0

i
):�0

i
; n=0::2Ws+1 pour former 
ik[n] =

PL
0

t

i=1 
ec[k;i](nTs); n=0::2Ws+1. Grâce �a la

sym�etrie Hermitienne, nous avons �a calculer seulement 
ik pour i = 1::K et k = i::K, ce qui

n�ecessite �nalement: L:(Lt(Lt�1)
2

+1)+K

2
(K+1):(2Ws+1)(

Lt(Lt�1)
2

+1) (MAC/trame),

-(Tc3): calcul de Ku lignes (une par code d�esir�e) de l'inverse de la matrice d�e�nie posi-

tive  (g) (avec addition de �20 sur la diagonale pour le crit�ere MMSE). Une m�ethode eÆcace

pour r�ealiser cette tâche est la d�ecomposition de Cholesky, suivie par Ku r�esolutions avec les

vecteurs colonnes unitaires appropri�es, ce qui n�ecessite [75]:
1

6
[(P+ 2Ws)K]3 +Ku:

2

3
[(P+ 2Ws)K]2 (MAC/trame),

-(Tc4): calcul de LNTc coeÆcients pour chacun des Ku codes. A partir des �el�ements cal-

cul�es en (Tc1) et (Tc3), nous obtenons Ku vecteurs l1
T en appliquant (1.11), ce qui n�ecessite:

Ku:LSQ:(P +Ws)�K(P+ 2Ws) (MAC/trame).

La tâche Tc3 repr�esente la part majoritaire du calcul.

Pour le pire cas envisag�e (Ws = 5, Ku = 12), on utilise 183 MMAC/s pour une r�eception

avec L = 3 capteurs et une profondeur telle que P = 2.

Optimisation temporelle pour la Ts-structure

Complexit�e du calcul des coeÆcients:

A partir de (1.20) partie III pour le crit�ere ZF (et similairement en MMSE):

-(Ts1): calcul de 
ik[p] pour p = 1::P; i; k = 1::K: idem (Tc2)

-(Ts2): calcul de �ik[p] pour p = �P + 1; :::;+P � 1; i; k = 1::K.

Les propri�et�es de sym�etrie permettent de calculer �ik[p] seulement pour i=1::K;k=i::K;n=0::P�1

avec une sommation sur \u" dans (1.21) pour (Ws + 1 � n) valeurs. La complexit�e totale

s'exprime de deux mani�eres, selon que P � Ws (Æ(P�Ws) = 1) ou non (Æ(P�Ws) = 0). Dans la

situation courante avec la Ts-structure o�u P � Ws, on utilise:
K(K+1)

2
:K:f

(2Ws+1):(2Ws+2)
2

g Mac/trame.
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-(Ts3): D�ecomposition de Cholesky de �(
) = T T
H o�u T est une matrice triangu-

laire inf�erieure avec des �el�ements r�eels positifs sur la diagonale. Les P lignes de blocs de T

peuvent être calcul�ees, it�erativement d'une ligne de blocs �a l'autre, par l'algorithme �a faible

complexit�e pr�esent�e par Rissanen [78], prenant en compte le caract�ere Toeplitz par blocs

[K �K] et d�e�ni positif de la matrice �(
). Notons aussi qu'en premi�ere approximation, on

pourrait se contenter de ne calculer que les premi�eres lignes, �etant donn�e que les lignes de

blocs de T convergent. La d�ecomposition exacte (calcul des P lignes de blocs) n�ecessite:

P:P(K)3MAC=trame,

-(Ts4): calcul de KP coeÆcients pour chacun des Ku codes, par r�esolution en deux

�etapes [75] de: T �
T
T
:e1 = (�(
)

�
:1�), ce qui n�ecessite:

Ku:(KP)
2 MAC/trame.

La complexit�e globale pour le calcul des coeÆcients �a partir de (1.20) partie III ne d�epend

quasiment pas du nombre de capteurs L. Dans un pire cas (Ws = 5, Ku = 12), on utilise 56

MMAC/s pour une r�eception avec L = 3 capteurs et une profondeur telle que P = 12.

Approximation fr�equentielle pour la Ts-structure

Complexit�e du calcul de coeÆcients:

A partir de (1.24) partie III en Zero-Forcing (et pratiquement pareil en MMSE):

-(Tsf1) calcul des r�eponses en fr�equence large-bande jĥ(fp;q)j
2
; p=0;:::;P�1; q=�Qr=2;:::;+Qr=2

�a partir des f�
(l)
i
; �ig:

{ calcul pour chaque capteur l = 1:::L de ĥ(l)(fp;q) =
P

Lt

i=1 �
(l)
i
:exp(�j2��ifp;q) o�u les

exponentielles sont suppos�ees tabul�ees pour les di��erents retards, avec un pas suÆsam-

ment �n, comme Tc=8 par exemple,

{ calcul de jĥ(fp;q)j
2 =

P
L

l=1 jĥ
(l)(fp;q)j

2.

Le nombre global de multiplications pour (Tsf1) est: LQr:P:Lt+LQr:PMAC/trame.

-(Tsf2) calcul des P matrices dans la bande symbole �(p:�f); p=0;:::;P�1:

Nous supposons une table contenant les inter-spectres large-bande entre lesK formes d'ondes

au travers d'un canal mono-trajet id�eal: 
̂ec;cont
ik

(fp;q) = jĥe(fp;q)j
2
:ĉi(fp;q):ĉ

�

k
(fp;q)

{ calcul de 
̂cont
ik

(fp;q) = 
̂

ec;cont

ik
(fp;q):jĥ(fp;q)j

2

seulement (sym�etrie hermitienne) pour i=1:::K; k=i:::K;p=0;:::;P�1;q=�Qr=2;:::;+Qr=2

{ repliement (sommation) des Qr composantes:


̂ik(p:�f) =
P+Qr=2

q=�Qr=2

̂
cont

ik
(fp;q)
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Le nombre total de multiplications de (Tsf2) est du seulement �a la premi�ere des tâches qui

viennent d'être list�ees et vaut: K(K+1)
2

:Qr:PMAC/trame.

-(Tsf3) calcul des Ku lignes de �(p:�f)
�1 pour former les vecteurs ê

0

kuk k=1;:::;K; ku=1;:::;K:

nous utilisons la d�ecomposition de Cholesky puisque la matrice �(p:�f) est d�e�nie positive.

Les Ku lignes sont obtenues par 2 �etapes de r�esolution avec des vecteurs colonnes unitaires.

La tâche (Tsf3) n�ecessite globalement: (K
3

6
+ 2

3
:K2

:Ku):P MAC/trame.

-(Tsf4) calcul de Ku �K iDFT (incluant les d�ephasages dus au retard P1) pour former K

vecteurs e
kuk k=1;:::;K; ku=1;:::;K pour les K branches et les Ku codes d�esir�es, en accord avec

l'�equation (1.24) partie III pour le code d�esir�e num�ero \1".

Cette derni�ere tâche n'�etant pas du tout pr�edominante par rapport aux premi�eres (en tout

cas lorsque P est inf�erieur �a 16), nous donnons la complexit�e sans utilisation de l'algo-

rithme de Transform�ee de Fourier Rapide (FFT), ce qui permet de choisir des valeurs de P

non n�ecessairement multiples de 2. En utilisant la sym�etrie hermitienne, cette tâche utilise

�nalement: (K(K+1)
2

�
(K�Ku)(K�Ku+1)

2
):P2 MAC/trame.

La complexit�e totale du calcul de coeÆcients �a partir de (1.24) augmente tr�es peu avec

le nombre de capteurs L, le nombre de codes d�esir�es Ku. Elle est quasi-lin�eaire avec la

profondeur P , mais �a une forte augmentation avec le nombre de codes actifs K. Pour le pire

cas envisag�e (Ws = 5, Ku = 12), on utilise 3.78 MMAC/s pour une r�eception avec L = 3

capteurs et une profondeur telle que P = 12.

Approximation fr�equentielle pour la Tc-structure

Rappelons que le support �a bande limit�ee de l̂
(l)
1 (fw) g�en�ere une portion de composantes

nulles dans le vecteur de r�eponse en fr�equence:

l̂
(l)0

1 = [l̂
(l)0

1 (f
0;0
); :::; l̂

(l)0

1 (f
Pl�1;0

); :::; l̂
(l)0

1 (f
0;+Q

r=2
); :::; l̂

(l)0

1 (f
Pl�1;+Q

r=2
);

0; :::; 0| {z }
(SQ�Q

r=2)Pl

; l̂
(l)0

1 (f
0;�Q

r=2
); :::; l̂

(l)0

1 (f
Pl�1;�Q

r=2
); :::; l̂

(l)0

1 (f
0;�1

); :::; l̂
(l)0

1 (f
Pl�1;�1

)]T

Complexit�e du calcul des coeÆcients:

A partir de (1.25) partie III en Zero-Forcing (et pratiquement en MMSE):

-(Tcf1) �a partir des f�
(l)
i
; �ig:

{ calcul des �echantillons bande-�etroite des r�eponses en fr�equence des �egaliseurs:

ê

0

kuk
( p

PTs
); p=0;:::;P�1;; k=1;:::;K; ku=1;:::;Ku

: idem Tsf1+Tsf2+Tsf3;

{ calcul de ĥ(l)(fp;q) =
P

L

l=1 jĥ
(l)(fp;q)j

2
; l=1;:::;L; p=0;:::;P�1; q=�Qr=2;:::;+Qr=2

: obtenu �a

partir de (Tsf1) via (Tcf1);
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(Tcf1) n�ecessite globalement:

(LSQr:P:Lt + LSQr:P) + (K(K+1)
2

:SQr:P) + (K
3

6
+ 2

3
:K2

:Ku):P MAC/trame

-(Tcf2) calcul des �echantillons des r�eponses en fr�equence large-bande l̂
(l)
ku
(fp;q)

pour l=1;:::;L; p=0;:::;P�1; q=�Qr=2;:::;+Qr=2
; ku=1;:::;Ku

:

nous supposons une table contenant les K formes d'ondes large-bande avec un canal id�eal

mono-trajet: ĥec;cont
k

(fp;q) = ĥe(fp;q):ĉk(fp;q). Nous obtenons alors:

l̂

(l)0

ku
(fp;q) = ĥ

(l)�(fp;q):
P

K

k=1 ĥ
ec;cont

�

ik
(fp;q):ê

0

kuk
( p

PTs
)

pour k=i:::K; p=0;:::;P�1; q=�Qr=2;:::;+Qr=2
, n�ecessitant: L:(K+1):Qr:PMAC/trame

-(Tcf3) calcul des iDFT pour former les vecteurs l
(l)
ku

pour les Ku codes d�esir�es, et les L

capteurs, sans utiliser la FFT: Ku:L:((P+Ws):SQ)2 MAC/trame

La complexit�e globale pour le calcul des coeÆcients �a partir de (1.25)partie III sans utiliser

la FFT est alors donn�ee par:

Ku = 1 Ku = 12

court;P=1 0.6 1.1 1.5 5 10 15

long; P=2 5.5 10.5 15.7 60 121 181

long; P=8 19.1 36.7 54.2 207 417 624

L=1 L=2 L=3 L=1 L=2 L=3

La complexit�e pr�edominante ici est le calcul des Transform�ees de Fourier Discr�ete inverses,

de taille SQ:Pl. Nous avons alors int�erêt �a utiliser la FFT en choisissant des valeurs P 0

l
�egales

au plus petit radix 2 sup�erieur �a Pl pour obtenir SQ:P
0

l
coeÆcients, même si seulement les

SQ:Pl premiers sont utilis�es dans le d�etecteur. Alors, la derni�ere tâche devient:

-(Tcf3') calcul des FFT inverses pour former les vecteurs l
(l)
ku

correspondant aux Ku codes

d�esir�es, et les L capteurs, ce qui n�ecessite environ:

Ku:L:((P
0

l
):SQ):log2((P

0

l
):SQ) MAC/trame

La complexit�e globale pour calculer les coeÆcients �a partir de (1.25) partie III en utilisant

la FFT est alors:

Ku = 1 Ku = 12

court;P=1 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=8 2.1 2.7 3.4 6.5 11.1 15.8

L=1 L=2 L=3 L=1 L=2 L=3
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