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RESUME EN FRANCAIS

Dans le cadre des systémes de communications radio mobiles de la 4™ génération, on s’est
intéressé aux systémes combinant les techniques d’étalement par les codes et de transmission a
porteuses multiples.

La thése consiste a étudier en premier lieu les performances des différents types de
combinaisons de I’OFDM et du CDMA, appelées sous le nom générique « OFDM-CDMA », dans
un environnement parfaitement synchronisé dans une liaison descendante avec les mémes
conditions de transmission : charge du systéme, constellation, rendement du codage,... Une fois la
comparaison des différents systemes €tablie dans un contexte parfaitement synchronis¢, on traitera
le probléme des imperfections de transmission : erreurs des synchronisation, imperfections Radio
Fréquences (RF), estimation du canal, effet Doppler. Les différents types d’erreurs de
synchronisation étudiés dans le manuscrit sont la synchronisation de la fenétre temporelle, la
synchronisation des fréquences porteuse, et d’échantillonnage. Les imperfections RF étudiées
consistent en le bruit de phase et la gigue d'horloge. Les sensibilités de ’OFDM-CDMA a ces
erreurs sont évaluées en fonction du Rapport Signal a Interférence plus Bruit (RSIB) en sortie du
détecteur en tenant compte de 1’orthogonalité entre les codes d’étalement.

Finalement, on s’intéresse a évaluer les performances de ces systémes en terme du Taux
d’Erreur Binaire (TEB) en sortie du décodeur et a faire le lien entre le RSIB en sortie du détecteur
et le TEB en sortie du décodeur. En conclusion de ce travail, on peut tirer des limites tolérées sur
les imperfections de transmission de ces systémes ainsi qu’une comparaison entre leurs
performances.

MOTS-CLEFS

Radio Communications mobiles, Systémes de la 4™ génération, Transmission multi-porteuses,
Accés multiple a répartition par codes, Etalement a deux dimensions, Synchronisation,
Imperfections Radio Fréquence (RF), Rapport Signal a Interférence plus Bruit (RSIB),
orthogonalité des codes, RSIB exponentiel effectif, canal multi-trajet.







ABSTRACT

In the research area of wireless communications, the combination of Orthogonal Frequency
Division Multiplexing (OFDM) and Code Division Multiple Access (CDMA) has been
investigated for the fourth generation telephony systems.

In this thesis, a detailed description of the two dimensional (2D) spreading system, called
« OFDM-CDMA », is developed for the downlink communication scheme. The goal of this the
thesis is multifold. First, a comparison between the performance of different spreading schemes is
identified to show the benefit supported by the 2D solution with respect to the 1D spreading
solutions. Second, it is known that these different solutions implement a large number of sub-
carriers and as a consequence, will be high sensitive to Radio Frequency (RF) impairments and
synchronization errors. Thus, we established the sensitivities of these multi carrier spreading
systems to these impairments as well as their sensitivities to channel estimation errors and Doppler
spread while the orthogonality between codes is accounted for. These sensitivities are given in
terms of the Signal to Interference and Noise Ratio (SINR) at the output of the detector. In order to
show how these sensitivities may change with the channel coding, we established a relation
between the link level measure expressed in terms of the SINR and the system level measure
expressed in terms of the Bit Error Rate (BER) at the output of the channel decoder. Eventually,
we gave granted limits on the values of the impairments as well as a comparison between
degradations of different spreading schemes due to these impairments.

KEYWORDS

Radio mobile Communications, 4th generation systems, Orthogonal Frequency Division
Multiplexing (OFDM), Code Division Multiple Access (CDMA), 2Dimension spreading,
Synchronization, Radio Frequency (RF) impairments, Signal to Interference and Noise Ratio
(SINR), Effective Exponential SINR Mapping (EESM), multi-path channel.
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INTRODUCTION

URANT les derniéres décennies, les demandes de nouveaux services de communications avec

des débits ¢élevés et une bonne qualité de service sont devenues de plus en plus fréquentes. En
outre, avec 1’émergence de la téléphonie mobile et de 1’Internet, les exigences de nos jours sont de
plus en plus diversifiées. Ainsi, on remarque bien que le besoin de communiquer de la voix et des
messages de texte n’est plus unique mais on désire transmettre de 1’image, de la vidéo et des
données en temps réel « n’importe quand, n’importe qui et n’importe ou » [81]. Ainsi, de grandes
révolutions dans le monde des communications ont éclaté: on connait par exemple le passage de la
transmission de données en ISDN « Integrated Services Digital Network » sur des cables torsadées
a des débits de 128kbit/sec a la transmission de données en ADSL « Asymmetric Digital
Subscriber Line » ou bien VDSL « Very high bit rate Digital Subscriber Line » a des débits
pouvant atteindre quelques Mbit/sec en liaison descendante et 800kbit/sec en voie montante. Aussi,
on connait récemment le systétme WIFI qui a fait son apparition pour pouvoir atteindre des débits
de quelques dizaines de Mbits/sec sur des distances relativement moyennes. Quant a Ia
communication mobile, la premiére génération 1G a fait son apparition avec des systémes
analogiques tels que le systetme AMPS « Advanced Mobile Phone Service » au début des années 80
puis avec des systémes numériques de la deuxiéme génération 2G aux débuts des années 90 tels
que le systéme européen GSM « Global System Mobile » et le systéme américain IS-95 basé sur le
CDMA « Code Division Multiple Access ». Ce passage du mode analogique au mode numérique
fut une étape importante dans le monde des communications puisqu’il a permis d’augmenter
énormément la qualité de service. Aprés ce passage, d’importantes évolutions de la 2G sont
arrivées pour définir ce qu’on appelle 2G+: on cite par exemple les systemes GPRS et EDGE ou on
peut atteindre des débits de 144kbit/sec et 384kbit/sec respectivement.

Cette évolution incessante des standards a mené au systéme de communications de la 3G connu
sous le nom UMTS « Universal Mobile Telephony System » et développé par I’ETSI puis par la
3GPP et basé sur la technique « Wideband CDMA ». La norme UMTS exploite le nouveau
protocole de communication W-CDMA et de nouvelles bandes de fréquences situées entre 1900 et
2200 MHz. L’objectif de la 3G était de définir un systéme de communications standardisé au
niveau mondial dans un contexte de transmission multi environnements (pico cellules, micro
cellules, macro cellules, zones urbains et rurales, pi¢ton, véhiculaire...). En théorie, le débit en 3G
devait atteindre 2 Mbps a partir d’une connexion d'un lieu fixe et 384 kbps en mouvement. Bien
qu’on soit encore loin de la promesse initiale, le maximum en Europe a été fixé a 384 kbps: soit 64
a 128 kbps en liaison montante et 128 a 384 kbps en liaison descendante, méme en mouvement
(train, voiture). Ce « haut débit » mobile n’est pas si ¢loigné des vitesses de transmission proposées
dans le cadre des premiéres offres d’accés a I’Internet avec des modems filaires. L’UMTS présente
des avantages qui s’appliquent autant aux communications vocales qu’aux transferts de données.
Comme la technologie exploite une bande de fréquences plus large, elle permet de faire passer
trois fois plus d’appels. En théorie, le systétme UMTS devrait donc remédier a la saturation des
réseaux existants et proposer des services de meilleure qualité. Le débit cinq a dix fois plus rapide
laisse apparaitre le développement de nouvelles applications, notamment dans le domaine du
multimédia et facilite I’accés aux données, web et e-mails, en situation de mobilité.
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La Corée du Sud est le premier pays au monde a avoir inaugurer un réseau 3G. Cependant, pour
les opérateurs coréens le constat est rude : le passage a la 3G représente un risque certain puisque
les perspectives de recettes sont incertaines. Le succés de I’'UMTS au Japon baptisé sous le nom de
FOMA « Freedom Of Mobile Multimedia Access » est toutefois a nuancer. Initialement prévu pour
mai 2001, ce service 3G basé sur la technologie UMTS a été lancé au Japon en octobre 2001.
FOMA ne couvre actuellement que le grand Tokyo. La couverture nationale est prévue en 2006-
2007, les débits proposés vont de 64 kbit/s a 384 kbit/s. En Europe, congu pour étre déployé aux
débuts de I’année 2002, ce systéme ne fit son apparition qu’en fin de I’année 2004 en France. Ce
n’est pas une révolution de la méme ampleur que la 2G dans les années 90, mais elle pourrait
grandement faire évoluer les usages: acces haut débit a 1I’Internet sans fil, visiophonie et messages
vidéo ainsi que la réception de la télévision sur le téléphone...

Dans un avenir proche, les spécialistes s’intéressent déja a une évolution de I'UMTS, la
technologie HSDPA « High Speed Downlink Package Access » qui garantirait enfin les 2 Mbps de
debit réel initialement espérés par le UMTS. Le déploiement des réseaux 3,5G serait planifié pour
2006 au Japon et un an plus tard en Europe.

Apres la 3G, 1a 4G ?

L’industrie mondiale des télécommunications y pense déja, et la quatrieme génération de
téléphonie mobile serait prévue pour un lancement a 1’horizon 2007-2010 au Japon. Des tests sont
d’ores et déja conduits sur la base de la technologie « Orthogonal Frequency Division
Multiplexing ». La combinaison de ces techniques avec celles de la 3G ont permis de proposer et
de définir plusieurs systémes de communications afin de concevoir des débits de quelques Mbit/sec
en vitesse véhiculaire.

Objectifs et plan de la thése

Ce travail a été effectué au sein du Laboratoire Communications Numériques et Algorithmes
(LCNA) appartenant au Laboratoire d’Electronique et de Technologies de 1’ Information (LETI) du
Commissariat a I’Energie Atomique (CEA) de Grenoble en collaboration avec le Laboratoire des
Images et des Signaux (LIS) de I’Institut National Polytechnique de Grenoble (INPG) .

Dans le cadre des systémes de communications radio mobiles de la 4eme génération, nous nous
sommes intéressés aux systémes combinant les techniques d’étalement par les codes et de
transmission a porteuses multiples. La premicre proposition de la combinaison de I’étalement
fréquentiel avec de la transmission multi-porteuses du type OFDM « Othorgonal Frequency
Division Multiplexing » a fait son apparition en 1993 par Linnartz [101]. Sa proposition, appelée
MC-CDMA « Multi Carrier Code Division Multiple Access », fut une étape importante dans le
passage a des débits au dela de ceux proposés par la 3G puisque, avec une telle combinaison, on
pourrait bénéficier de la diversité de 1’étalement fréquentiel et de la simplicité de la mise en ceuvre
des techniques multi-porteuses. Cependant, cette combinaison souffre du Bruit d’Accés Multiple
(BAM) provenant des utilisateurs communicants. Ainsi, une combinaison de I’étalement
temporel avec les systémes multi-porteuses a été proposée sous le nom MC-DS-CDMA « Multi
Carrier Direct Sequence CDMA » pour remédier au probléme de BAM [14]. Elle offre également
des débits élevés, présente un niveau inférieur du bruit mais offre moins de diversité. En 2002,
Persson et Ottosson [63] ont proposé une nouvelle mise en ceuvre de ces techniques. Leur
proposition, baptisée sous le nom générique OFDM-CDMA, consiste a faire conjointement de
I’étalement temporel et fréquentiel combiné a la transmission multi-porteuses afin de gagner
de la diversité et de minimiser le bruit des utilisateurs interférents.

Dans la littérature, plusieurs travaux ont porté sur la comparaison des systétmes COFDM
(OFDM codé) et MC-CDMA [40][41][36]. Dans ces études, on a démontré que les performances
du COFDM I’emportent sur celles du MC-CDMA sauf dans le cas de petites constellations et de
rendement du codage du canal faible. Comme le MC-DS-CDMA présente une certaine forme de
I’OFDM (peu de diversité fréquentielle), on peut dire que le MC-DS-CDMA présente les mémes
avantages que le COFDM vis a vis du MC-CDMA.
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D’autre part, dans un réseau multicellulaire, il est bien connu que ces hypothéses de petites
constellations et de faible rendement sont utilisés par les mobiles aux bornes des cellules. Ceci veut
dire que le MC-CDMA est plus bénéfique dans un contexte multicellulaire aux bornes des cellules
alors que le MC-DS-CDMA est plus bénéfique dans un contexte monocellulaire. L.’étalement
dans les domaines temporel et fréquentiel permet d’optimiser les performances quelque soit
la position du mobile dans la cellule.

Les chercheurs de 1’opérateur japonais NTTDoCoMo ont présenté cette proposition d’étalement
a deux dimensions comme la solution optimale pour les communications a débits et qualité de
service variables [4][6][43][54][55]. Ils ont ainsi mené plusieurs études pour en conclure la priorité
de I’étalement temporel par rapport a 1’étalement fréquentiel [55]. Cependant, leurs résultats ne
sont pas appropriés puisque ils utilisent un entrelaceur qui dépend du facteur de I’étalement
fréquentiel. Aussi, ils ont comparé les systémes avec un nombre d’utilisateurs constant mais a
charge variable en variant le facteur d’étalement ce qui rend la supériorité d’un systéme assez
ambigug.

C’est dans ce contexte que s’inscrit ma thése dont voici les lignes directrices.

e Elle consiste a réaliser un état de I’art sur les différents types de combinaisons de
I’OFDM et du CDMA et leurs performances dans un environnement parfaitement
synchronisé pour une liaison descendante avec les mémes conditions de transmission :
charge, vitesse du mobile, taille de I’entrelaceur... 4 la fin de cette comparaison, il faut
déduire des conclusions de la supériorité éventuelle d’un systeme d’étalement donné.

e Une fois la comparaison des différents systémes établie dans un contexte parfaitement
synchronisé, on traitera le probléme des imperfections de transmission : erreurs des
synchronisation, bruit de phase, gigue d’horloge, estimation du canal, effet Doppler. Les
différents types d’erreurs de synchronisation étudiés dans ce manuscrit sont la
synchronisation de la fenétre temporelle, la synchronisation des fréquences porteuse, et
d’échantillonnage, le bruit de phase et la gigue d'horloge. On étudie aussi dans ce manuscrit
l'effet Doppler et 'erreur d'estimation du canal. Or, il est bien connu que les systémes a base
de porteuses multiples sont sensibles a ces imperfections. On se focalise dans ce travail sur
ce probléme assez peu traité jusque lors pour les systémes OFDM-CDMA. On essaie alors
de répondre a la question suivante: quelle configuration d’étalement parmi celles citées ci-
dessus présente le plus de sensibilité aux erreurs de synchronisation et quelles sont les
limites qu’on pourrait admettre pour une telle erreur.

Les travaux existants dans la littérature ont montré la sensibilité¢ des systemes OFDM, MC-
CDMA et MC-DS-CDMA aux erreurs de synchronisation [25][52][53][82][83][84][85][86].
Dans les systémes a base du CDMA, les performances sont généralement déterminées en
fonction de la dégradation du Rapport Signal a Interférence plus Bruit (RSIB). Celui-ci,
dépendant des codes d’étalement, devient rapidement complexe a évaluer dés que le nombre
des utilisateurs et la longueur du code d’étalement deviennent élevés. Pour s’affranchir de ce
calcul complexe, ces travaux évaluent une espérance suivant les codes en supposant des
codes d’étalement du type i.i.d. c.a.d. ’orthogonalité entre les codes n’est pas prise en
compte. Cependant, dans une liaison descendante dans les systtmes OFDM-CDMA, les
codes choisis sont orthogonaux. Pour prendre en compte cette orthogonalité dans 1’étude des
performances, on propose un mode¢le analytique du calcul du Rapport Signal a Interférence
plus Bruit (RSIB) basé sur une représentation matricielle. Profitant de cette représentation et
de quelques propriétés de la théorie des matrices aléatoires et de la probabilité libre, on
pourra déduire un modéle analytique indépendant des codes d'étalement des utilisateurs. Ceci
constitue un point trés important dans I'estimation des performances au niveau des terminaux.
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On utilisera alors ce mode¢le simplifié pour déduire les dégradations du RSIB et les
performances en terme du Taux d’Erreur Binaire (TEB).

¢ Une fois le modéle analytique du RSIB établi en sortie du détecteur, un autre probléme
se pose. Comment peut-on relier ce modéle aux performances obtenues en terme du TEB
apres le codage canal? Pour cela, on adapte une méthode de prédiction du TEB proposée
initialement au 3GPP2 aux systémes OFDM-CDMA. Cette solution permettra alors de faire
le lien entre les mesures liaison et les mesures systéme. On démontrera que cette solution
est indépendante du type d’étalement, du modele du canal, du type de I’imperfection...Elle
ne dépendra que du type de la modulation et du codage du canal.

e Tout au long de ce document, on suppose que la communication se fait en liaison
descendante et qu’on se focalise sur I’étude des performances seulement.

Détaillons maintenant le plan du rapport ainsi que les contributions et les résultats.

Ce document est divisé en cinq grands chapitres:

+ Le premier chapitre fait un rappel sur les problémes de transmission en radio
mobile et les différentes fluctuations que peut subir un signal transmis. On aborde plus
particuliérement le modéle de propagation a travers le canal, les différents paramétres
régissant la variation du canal de transmission et la modélisation de ces paramétres dans une
chaine de simulation. Apres avoir introduit le modéle du canal, une présentation assez bréve
des modulations OFDM et CDMA est décrite. Du point de vue technique, ces modulations
constituent la base des modulations de la 4°™ génération.

* Ayant rappelé les principes de base des techniques CDMA et OFDM, il est alors possible

d’introduire au chapitre 2 les trois principales techniques qui associent une modulation
multi-porteuses du type OFDM avec la technique d’accés multiple CDMA. Les deux
techniques MC-CDMA et MC-DS-CDMA réalisent respectivement un étalement
fréquentiel et temporel des données. Longuement étudiées
[14][18][24][30][39][40][41][101], chacune de ces techniques posséde ses caractéristiques
et ses performances. Elles seront introduites succinctement. Cependant, la nouvelle
technique appelée OFDM-CDMA a retenu notre attention et a fait 1’objet de quelques
¢tudes récentes [4][6][54][55][63]. On I’étudie alors en détails tout en expliquant les
différentes techniques de détection ainsi que le bénéfice qu’on peut en attendre par rapport
aux autres techniques. Plusieurs résultats sont alors présentés dans des contextes différents.

+ Dans le chapitre 3, on propose un modéle analytique de la fonction de transfert du
canal équivalent qui tient compte des erreurs de synchronisation et des imperfections RF
(constantes et variables) ainsi qu’un modé¢le analytique du calcul du RSIB en présence de
ces imperfections. Le modéle du canal équivalent permet d’écrire le signal en réception
d’une maniére unique comme étant la TFDI du produit des symboles transmis sur les
différentes sous porteuses et des coefficients de cette fonction de transfert. Cette écriture
permet alors d’avoir un modéle général de modélisation des différentes erreurs. Le RSIB est
de grande importance dans I'évaluation du niveau de la liaison et de la qualité de service
ainsi que dans le calcul du TEB de la communication. Cependant, puisqu'il dépend des
codes d'étalement, le récepteur devrait 1'évaluer chaque fois qu'un nouvel utilisateur se
connecte au réseau. En s'appuyant sur la théorie des matrices aléatoires [12][17][28], on
arrive a un modele s’affranchissant de la connaissance des codes d’étalement. Ceci
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simplifiera énormément 1’exploitation du RSIB. Les erreurs de synchronisation étudiées
dans ce chapitre sont celles de fenétre temporelle (constante), de fréquence porteuse
(déterministe) et de fréquence d'horloge (déterministe). Plusieurs types de résultats ainsi que
des limites sur les erreurs admises sont alors établis.

+ Le chapitre 4 fournit des résultats de performances théoriques et de simulation en
présence d’erreurs de synchronisation aléatoires (bruit de phase, gigue dhorloge), en
présence de l'effet Doppler et d'erreur d'estimation du canal. Dans ce chapitre, on présente
d'une fagon détaillée 'origine de chacune de ces erreurs puis son impact sur les systémes
OFDM-CDMA. En se servant du mod¢le analytique développé au chapitre 3, on donnera un
modele analytique des performances sans codage canal des systtmes OFDM-CDMA. En
particulier, on élabore des fonctions poids comme celles données par Stott [86] en OFDM
dans le cas du bruit de phase et de la gigue d’horloge. Ces fonctions sont de grande utilité
pour les ingénieurs ayant a concevoir des synthétiseurs de fréquence.

Une comparaison entre les résultats analytiques et de simulation ainsi que les limites
admises sur ces imperfections sont alors présentées.

e Aprés avoir présenté les performances des systtmes OFDM-CDMA en présence des

erreurs de synchronisation sans codage canal, le chapitre 5 évaluera I’impact du codage
canal sur ces performances. Celles ci seront alors mesurées en terme du TEB en sortie du
décodeur. Pour cela, on évoquera tout d'abord les expressions des coefficients des
Logarithmes des Rapports de Vraisemblance LRV nécessaires pour le décodage, en
présence des erreurs de synchronisation. Ensuite, on évoquera le probléme de relation entre
le modele de mesure de la liaison en sortie du détecteur et le modéle de performance en
sortiec du décodeur canal. Pour cela, on présentera différentes relations existantes puis on
adaptera une solution proposée initialement au 3GGP2 par Erisson [22] au systéme OFDM-
CDMA. On montrera dans ce chapitre que cette relation est trés simple a implémenter,
présente peu de paramétres a régler et donne des résultats trés précis.

Finalement, une conclusion et des perspectives du travail sont fournies tandis que le chapitre 6
est dédi¢ aux annexes.
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1 LES TECHNIQUES DE TRANSMISSION DE BASE
DES SYSTEMES RADIO-MOBILE DE LA 4G

La communication entre deux mobiles n’est pas établie par un lien radio €lectrique direct ni par
un systéme centralisé autour d’une unité de contrdle centrale gérant les différents mobiles. La zone
géométrique a couvrir est divisée en cellules possédant chacune une station de base. La
communication est alors assurée par des liens entre la station de base et les différents mobiles. Elle
est assurée par allocation d’un canal a chaque mobile. Un canal utilise généralement deux
fréquences de transmission: 1’une permet de communiquer 1’information de la station de base vers
le mobile et s’appelle voie descendante de communication, 1’autre permet de communiquer
I’information du mobile vers la station de base et s’appelle voie montante.

Le canal de transmission constitue le probléme central auquel il faut faire face dans les
différentes solutions de transmission proposées. Lorsque on envoie un symbole a travers le canal,
celui-ci sera recu sous forme de versions superposées retardées et atténuées ce qui peut générer de
I’interférence entre les symboles transmis. Un remede serait alors d’augmenter I’intervalle de
temps entre ces symboles mais au détriment du débit souhaité. Afin de maintenir des débits ¢élevés
et annuler I’interférence entre symboles, un remede plus sophistiqué consiste en une transmission
paralléle des données ayant des durées suffisamment longues comme le réalise I’OFDM
« Orthogonal Frequency Division Multiplexing ».

Un autre aspect de transmission consiste en 1’accés multiple: dans un réseau cellulaire, chaque
utilisateur veut pouvoir détecter sa propre information et annuler au mieux les signaux des autres
utilisateurs. Trois techniques différentes d’accés multiple sont généralement envisagées pour
¢tablir une communication simultanée entre plusieurs utilisateurs. Les deux grands principes
d’Acces Multiple par Répartition de Temps AMRT ou bien 1’Accés Multiple par Répartition de
Fréquence AMRF représentent les deux techniques les plus classiques. Dans le premier cas, le
temps de transmission global est organisé en un ensemble de trames dont chacune est divisée en un
certain nombre de slots (un slot est équivalent a un intervalle temporel) suivant les normes et les
applications. Ainsi, I’utilisateur concerné transmet pendant un certain nombre de slots tandis que
les autres utilisateurs sont en silence. Dans le deuxiéme cas, la bande de transmission allouée est
divisée en un certain nombre de sous-bandes. Chaque utilisateur est autorisé a émettre sur une
sous-bande de fréquence qui lui est allouée pour la communication. La distinction entre les
utilisateurs se fait dans le domaine fréquentiel. Bien sur, des combinaisons de ces deux types
d’accés multiple peuvent étre envisagées afin de permettre une plus grande flexibilité de
transmission comme c’est le cas du standard GSM. Dans le 3™ cas d’Accés Multiple par
Répartition de Codes AMRC (étalement de spectre), toutes les ressources en temps et en fréquence
sont allouées a tous les utilisateurs simultanément [7]. La distinction entre les différents utilisateurs
se fait par les codes qui leur sont associés ce qui entraine quelques contraintes sur les codes
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d’étalement. Cette technique est a la base de la solution développée par la 3GPP pour le UMTS et
largement utilisée dans les propositions de transmission de la 4™ génération (4G).

Tenant compte de ces aspects de transmission, on introduira dans ce chapitre une description des
problémes liés au canal ainsi que les techniques de base des solutions de la 4G.

1. Le canal radio mobile

1.1. Analyse physique

La liaison entre la station de base et le mobile est dépendante du canal radio mobile. Dans une
communication sur un canal radio mobile, le signal transmis est soumis a deux types de
perturbations : le bruit additif et les perturbations de propagation a travers le canal.

#  Le bruit:

Le premier type de perturbations provient directement de 1’agitation thermique des électrons
dans la matiére qui ne sont pas a une température absolue nulle (T=0°K). Cette agitation provoque
un mouvement chaotique et donc des accélérations aléatoires des électrons dans toutes les
directions. Ce bruit est appelé bruit thermique et posséde un distribution normale. La densité
spectrale de puissance de rayonnement moyenne (monolatérale notée N,) de la distribution du bruit
thermique émise par un corps porté a une certaine température a été mod¢lisée par la loi de Planck.
Aux fréquences radio, elle est approximée par ), (f) =K T (exprimée en Watt/Hz) ou K est la

constante de Boltzmann et vaut 1.38x10Joules. K™ et T est la température du corps qui émet le
rayonnement exprimée en Kelvins.

4 Les perturbations de propagation: En communications numériques, un autre type de
perturbations pourrait apparaitre. Il correspond aux atténuations dfies a la propagation et a la
superposition multiple et incohérente de signaux radioélectriques en réception. Ainsi, on distingue:

¢ L’atténuation moyenne (« Path loss » en anglais): La puissance du signal recue diminue
globalement en moyenne en fonction de la distance d parcourue par 1’onde
¢lectromagnétique avec une atténuation donnée sous forme d" ou n est un réel positif qui
dépend de la liaison entre la station de base et le mobile. Lorsque la station de base et le
mobile sont en vue directe (« Line Of Sight LOS» en anglais), la puissance moyenne du
signal diminue en puissance de 2 en fonction de la distance (n=2). L’atténuation en

2
puissance est alors donnée par 44 (4) = (ﬂj ou A est la longueur d’onde du signal
A

transmis. Lorsque la station de base et le mobile ne sont pas en vue directe, la puissance du
signal diminue avec une puissance plus grande de 2. Elle est alors comprise entre 3 et 5
suivant le type d’environnement [74].

¢ La propagation par trajets multiples: Elle est diie aux réflexions, de diffractions et a la
diffusion du signal transmis sous forme d’onde électromagnétique comme le montre la
Figure 1.1. Ainsi, on regoit au niveau du récepteur une multitude d’ondes arrivant avec des
amplitudes, des phases et des délais différents dont I’énergie est difficile a récupérer
entiérement. Cette multitude d’ondes se traduit par une sélectivité fréquentielle du canal
c.a.d. ses composantes fréquentielles ne sont pas soumises au méme niveau d’atténuation.
Bien que cette sélectivité présente un gain de diversité fréquentiel, elle introduit une perte
des propriétés du signal transmis.

e L’effet Doppler : Cet effet est dii a la mobilité du mobile et/ou des objets dans le canal
radio mobile. Pour les systémes a ondes stationnaires travaillant & une fréquence porteuse
autour de quelques GHz, la distance entre un nceud et un ventre sera de quelques
centimétres ce qui induit un changement rapide des amplitudes et des phases pour le
moindre mouvement ce qui fait varier le canal au cours du temps. Ces fluctuations
caractérisées généralement par un évanouissement rapide du canal introduisent une
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sélectivité temporelle du signal transmis mais dégradent aussi la communication. Elles
seront étudiées ultérieurement en détails.

¢ L’évanouissement a long terme (« Shadowing » en anglais): Il est généralement causé par
I’obstruction des ondes par les obstacles (immeubles, foréts, collines...) ce qui résulte en
une atténuation plus ou moins prononcée. Contrairement aux fluctuations dues aux trajets
multiples, on qualifie ce type de fluctuations comme étant fluctuations a long terme
comparativement a la longueur d’onde. De nombreuses études modélisent cet
évanouissement comme une variable aléatoire de loi log-normale [61] qui vient apporter
une certaine incertitude a I’atténuation.

Figure 1.1- Propagation radio-mobile (exemple d’'une zone rurale)

La Figure 1.2 récapitule les différentes sources de perturbations. Généralement, les variations de
la puissance recue dies aux effets de I’évanouissement a long terme et I’atténuation moyenne sont
compensées par un controle de puissance au niveau de 1’émetteur. Elles ne sont pas étudiées dans
ce document. On s’intéressera particulicrement a I’effet Doppler et a la propagation par trajets
multiples.

En large bande, le canal de propagation est souvent décrit par la Réponse Impulsionnelle (RI)
d’un filtre sélectif en fréquence et variable en temps. La RI représente ainsi les différents échos que
subit le signal en transmission. En raison du mouvement du mobile ou bien des objets
environnants, chaque version retardée du signal émis subit une modulation supplémentaire
correspondant a I’effet Doppler. On va voir que cette modulation parasite sera d’autant plus grande
que la vitesse du mobile et/ou la fréquence porteuse sont plus grandes.
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Puissance (dB)

Evanouissement court terme

Distance d
Figure 1.2- Les différents types d’atténuation en fonction de la distance du mobile

1.2. Modele mathématique en bande de base

1.2.1. Le modéle du canal statique

Dans une chaine de transmission classique, le signal temporel d’information complexe en bande
de base x(t) est tout d’abord converti autour de la fréquence porteuse frx avant que sa partie réelle
ne soit émise a travers le canal. Le signal Haute Fréquence (HF) transmis s’écrit

X" (2) = Ofx(2) exp(j 277 1)} @)

Le signal complexe (démodulé par la fréquence de réception frx (supposée égale a frx) recu en
bande de base s’exprime directement par le filtrage du signal complexe transmis en bande de base
auquel s'ajoute le bruit thermique [70].

=Y p, exp(= 2787, it =7,) + n(0) .

=0
Dans (1.2), L est le nombre de trajets de transmission (nombre de versions retardées du signal
émis), les coefficients 0, exp(— J217 T() expriment les amplitudes complexes des trajets ou 0,

est le module de I’atténuation physique du trajet ¢ et @, = (— J2717 T() représente le déphasage

de la porteuse di au retard de propagation du trajet. Compte tenu de 1’unicité de I’enveloppe
complexe r(t) obtenue & partir du signal regu 1" (t), le signal recu en bande de base s’écrit alors :

r(t) = j 2(T)x(t = 1)dT + n(?) w3
La RI du canal en bande de base peut alors s’écrire d’une maniére unique :
L-1 L-1
g(m)= Z P exp(— J21f T, )5(T —T,)= 20'45(1' -T,) (1.4)
=0 =0

Ou a, est I’amplitude complexe du canal ayant un module carré égal a la puissance du trajet et

une phase aléatoire.
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1.2.2. Le canal en mobilité

Lorsque le mobile est en mouvement, le modéle du canal n’est plus constant, il devient évolutif
en temps. En d’autres termes, les amplitudes, les phases et les retards du canal dépendent du temps

et sont notésa,(¢), @,(¢) et 7,(t). La RI du canal (en bande de base) est alors décrite par
I’équation générale de la forme

g0 = @, (03 =1,(0) w9)

Notons que des changements signifiants du canal de transmission sont nécessaires pour que le
module o, (f) du trajet ¢change suffisamment. Cependant, en travaillant avec une fréquence

porteuse frx égale a quelques GHz, la phase @,(#) change d’une valeur de 2w dés que 7, (%)
change de 1/frx qui est un rapport trés petit et trés facile a atteindre. En plus, cela implique que
’estimation de la phase @,(f) du trajet ¢ se fait d’une maniére indépendante du retard 7, pour

une meilleure estimation. Ceci raméne a une hypothése de phase aléatoires indépendantes des
délais des trajets en réception. Le canal donné en (1.5) peut étre modélisé en temps discret par un
filtre a Réponse Impulsionnelle Finie (RIF) en échantillonnant sa version filtrée avec la fréquence
F,. Sa durée sera alors W.T; ou W représente le nombre d’échantillons di aux L trajets du canal et
T, est la période d’échantillonnage.

1.2.2.1. Modeéle aléatoire du canal

La modélisation aléatoire du canal est basée sur le fait que le canal global (incluant la vitesse du
mobile) est aléatoire. Un modéle classique consiste a considérer que la RI du canal g(7,¢)est
stationnaire au sens large du terme et que les diffuseurs sont non corrélés. Ainsi, on aboutit au
modele WSSUS « Wide Sense Stationary Uncorrelated Scattering » donné dans [8]. On montre en
pratique que le modele WSSUS caractérise les variations a court terme avec des déplacements
jusqu’a des valeurs maximales de quelques dizaines de longueur d’onde.

Pour un mode¢le du type WSSUS, les paramétres statistiques du canal peuvent étre caractérisés
par 4 fonctions d’auto corrélation définies chacune en fonction de deux variables temporelle et
fréquentielle. Ces fonctions sont liées 2 a 2 par des Transformées de Fourier (TF).

On définit la fonction d’auto-corrélation du canal par (T, 1.t,-t;)=E[g*(T;,t))g(T>t;)]. En
raison de la stationnarité, elle ne dépend pas des instants t; et t,, mais de leur écart At=t;-t, et se
réduit a J4(T;, 1,¢-t,)=Y4(T;, ., At). En raison de trajets non corrélés, la fonction d’auto corrélation
se traduit par y,(T;, I, )= (T, At) (T)-T;) qui sera une fonction a deux variables dépendant de la
différence de retard entre deux trajets. Pour At=0, la fonction Y,(T,0) traduit le spectre de puissance
des délais du canal.

Considérons la fonction de transfert du canal variant en temps t. Dans le plan temps fréquence,
on définit ’auto corrélation de la fonction de transfert du canal par yi(f},f,At)= E[h*(f},t;)h(f,,t)]
ou h* est le conjugué complexe de h. Avec I’hypothése WSSUS, cette fonction ne sera dépendante
que de la différence de fréquence entre f; et f, a cause de la décorrélation en fréquence entre les
composantes fréquentielles sur f; et f,. Ainsi, on obtient V,(Af,At) qui traduit I’auto corrélation
temps fréquence connue en anglais sous le nom « spaced-time spaced-frequency correlation
function ».

A partir du profil de puissance défini par les fonctions d’auto corrélation, il est possible de tirer
certains paramétres du canal tels que le retard moyen du canal, I’écart type par rapport a cette
moyenne et I’excursion maximale du canal 1,,,. D’autres paramétres caractérisant la sélectivité
du canal sont utilisés pour quantifier et dimensionner les systémes de radio communications. Il
s’agit de la bande de cohérence du canal B, caractérisée comme étant le support de Y,(Af,0) et
du temps de cohérence du canal T, caractérisé comme étant le support de yi,(0,At).




Sensibilités des Systemes OFDM-CDMA aux erreurs de synchronisation en réception radio mobile -26-

La bande de cohérence du canal correspond a I’écart fréquentiel minimal pour que deux
composantes spectrales du canal soient décorrélées ou bien elle correspond a la bande de
fréquence sur laquelle les composantes fréquentielles du canal sont corrélées. Diverses
approximations de la bande de cohérence sont exprimées dans la littérature. Dans ce document, on
la définit comme étant I'inverse de l'excursion maximale du canal [70]:

B =—o
coh T (1.6)

Un canal est dit sélectif en fréquence lorsque la largeur de bande du signal est plus grande que la
bande de cohérence du canal. Dans ce cas, certaines fréquences du signal sont atténuées d’une
facon différente que d’autres fréquences. Par contre, si la bande du signal est bien inféricure a la
bande de cohérence alors, le canal est considéré comme non sélectif ou plat. Dans ce cas, la
réponse en fréquence du canal varie trés peu dans la bande du signal.

L’estimation de la bande de cohérence du canal est une étape nécessaire dans le
dimensionnement du systéme de communications. En effet, pour un canal ayant un nombre non
négligeable de trajets de propagation, on définit ordre de diversité fréquentielle de transmission
par le rapport entre la largeur de bande du signal B et la bande de cohérence du canal

D, = B (1.7)

coh

L’ordre de diversité fréquentielle est de grande importance dans la mesure du gain de traitement
a travers le canal. C’est une mesure du nombre de répliques fréquentielles différentes du signal
regu.

Le temps de cohérence du canal mesure la séparation temporelle minimale pour laquelle
les réponses du canal a I’émission de deux impulsions sont décorrélées. En d’autres termes, le
temps de cohérence du canal correspond a 1’ordre de grandeur du temps pour lequel la RI du canal
est stationnaire. Il est relié a la fréquence Doppler maximale par [70]

1
T, =—
coh fd (18)

Si la durée du slot transmis est supérieur au temps de cohérence alors le canal est dit sélectif en
temps. Dans le cas contraire, il est non sélectif en temps. Le gain de diversité temporelle est
défini par le rapport entre la durée d’un slot et le temps de cohérence.

D = T'slot
LT 1.9)

coh
Le gain de diversité total sera alors défini comme étant le produit du gain fréquentiel et du gain
temporel. Un systéme bien adapté au canal est un systéme qui permet de bien exploiter ces deux

gains de diversité.

1.2.2.2. L’effet Doppler

Lorsque le canal varie, une distorsion de fréquence supplémentaire diie a 1’effet Doppler
apparait sur les phases des différents trajets. En effet, la fréquence porteuse subit un décalage
supplémentaire qui dépend de la vitesse du mobile, de la fréquence porteuse frx et de 1’angle formé
entre le vecteur d’onde et le vecteur représentant la vitesse du mobile. L’effet Doppler a été
introduit dans deux modéles généraux, I’un donné par Clarke [15], I’autre donné par Parsons [61].

Le mode¢le de Clarke est le modéle le plus utilisé. Il repose sur I’hypothése que le vecteur d’onde

caractérisé par le vecteur k& se propage dans un plan (XOY) et que le vecteur de vitesse VM suit la

direction X dans ce plan (Figure 1.3). La vitesse du mobile introduit alors un décalage Doppler
donné par
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V
Sa ZTMCOS(Z) (1.10)
Ou ( est I’angle formé entre ’onde incidente et le vecteur de mouvement du mobile. La valeur

. . V .
maximale que peut atteindre le décalage Doppler est donnée par f, = TM Pour des transmissions

en micro ondes, on pourra toujours considérer que cet effet est a « bande étroite » et qu’une
translation de f; est appliquée sur I’ensemble du signal.

Onde incidente

k

4 v,

X

Figure 1.3- Le modele de transmission d’ondes de Clarke

Le caractére dynamique de chaque trajet est caractérisé par sa fonction d’auto corrélation
temporelle exprimée par

Va, (B0) = El_az/ (t)a, (t ‘Af)] (1.11)

Les trajets sont non corrélés entre eux. On associe alors a chaque trajet un spectre Doppler défini
par la TF de la fonction d’auto corrélation donnée en (1.11). Le spectre Doppler correspond a
I'élargissement subi en réception par la réponse fréquentielle lors d'une transmission d'une raie
pure. Le support de ce spectre posséde une valeur maximale égale a f;=V\/A et sa forme dépend de
la distribution spatiale des obstacles et de la vitesse du mobile.

Afin de mieux introduire 1'effet Doppler dans (1.5), on va considérer que chaque macro-trajet
(£=0,...,L-1) est formé d'une multitude de micro-trajets arrivant chacun avec une amplitude, une
phase et une fréquence différentes. L'équation du mod¢le du canal sera alors :

1-11,-1

g(n;0) = z Zam eXp[j(zifdfkt to, )]5(T —Ty) (1.12)

=0 k=0

Ou/, est le nombre de micro trajets associé au trajet £. Les parameétresa ., f » @i

représentent respectivement les amplitudes, les fréquences Doppler et les phases associées a
chaque micro trajet k de chaque macro trajet ¢ . Concrétement, on suppose aussi que les retards et
les modules des différents micro trajets sont assimilés aux retards et aux modules des marco-trajets
respectifs. En d'autres termes, 1'équation (1.12) s'écrit d’une facon générale sous la forme :

L-1 1,-1
e =Y a,d-1)> expliCr it + 4, )] (L13)
/=0 k=0

Afin de caractériser le spectre Doppler, une distribution uniforme d’angle d’arrivée est
considérée dans le modéle de Jakes [38]. On démontre que pour une diffusion isotrope et lorsque le
nombre de micro trajets est suffisamment grand, la fonction d’auto corrélation d’un macro trajet ¢
est exprimée par
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Va, (Ar) = 0-;; Jo (2]TdAt) (1.14)

Ou Jy(.) est la fonction de Bessel de premiére espéce d’ordre 0 et O ;/ est la puissance du trajet £ .

Sa Densité Spectrale de Puissance (DSP) vaut alors (Figure 1.4) :

2

0'0}
pour | f| < f,
Sa, (f) = lf‘d 1- i (1.15)
Sa
0 sinon

Spectre Doppler
1BF T 3

Module du spectre Doppler

0 I I I I | I I I I i
-1 08 06 04 02 0 02 04 06 08 1

indice de la fréguence normalisée

Figure 1.4- Spectre Doppler (spectre en U)

2. La modulation OFDM

Dans un systéme de communications, un signal a I’entrée d’un récepteur est écrit comme étant
une convolution du signal émis avec la RI du canal suivant I’équation

r(u) = Tgl(r)xl (u—1)dT +n,(u) (1.16)

Ou I’indice 1, remplacant la variable t dans (1.5), représente le bloc d’un ensemble
d’échantillons durant lequel la RI du canal g(t) est invariante en temps et x,(u) représente le signal
émis. Le but sera alors de trouver le signal émis a travers (1.16). Cette étape est connue sous le
nom déconvolution et la difficulté concerne principalement la sélectivité du canal puisque pour
2(1)=0(T1), la déconvolution n’est pas nécessaire.

L’idée originale des modulations multi-porteuses est de transformer 1’étape de déconvolution
dans le domaine temporel par une égalisation simplifiée dans le domaine fréquentiel afin de
récupérer le signal émis. En utilisant un intervalle de garde d’une fagon adéquate, I’effet convolutif
du canal en domaine temporel pourrait étre transformé en un effet multiplicatif dans le domaine
fréquentiel. Ainsi, en décomposant la bande passante occupée par le signal émis en un ensemble de
sous-bandes étroites (appelées sous-porteuses), on pourrait supposer que le canal est constant sur
chaque sous-bande ce qui facilite I’opération d’égalisation en réception.
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2.1. Principe de 'OFDM

Les modulations multi-porteuses OFDM ont €té congues sur le principe suivant: en émission, le
signal fréquentiel est transmis sur un certain nombre N d'exponentielles complexes a des
fréquences différentes appelées sous porteuses. On répartit ainsi un flux binaire (ou de symboles) a
un rythme t; sur I’ensemble de sous-porteuses ayant chacune un débit réduit. Comparativement a
un systéme mono porteuse, la durée utile de transmission d’un symbole est multipliée par N. On
obtient un symbole OFDM de durée utile Torpv=N.t; ce qui permet d’avoir un temps symbole
plus grand que le délai maximal de l’étalement du canal limitant ainsi 1’Interférence Entre
Symboles (IES). En réception, une opération inverse est réalisée en utilisant des mises en forme
adaptées a celles de transmission. Dans le cas d’exponentielles complexes, on utilise la
Transformée de Fourier Discréte Inverse (TFDI) en émission et la Transformée de Fourier Discréte
(TFD) en réception.

Le modg¢le de transmission en OFDM détaillé dans [18] est trés bien expliqué (Figure 1.5). On
va I’introduire dans ce document avec nos notations.

Conversion Conversion Série
Paralléle Série ParaIIéIeP c
XI[N-v] n
- z{0]
«—
a0 X[0 > PC R([O
[0] [0] > ’? [v]‘ [0]
afl
11 < n(t) > RI1] %
N %

— et -

a) & (> CNAY—+| g 1) [+ —=<CAN |-+ T =

LL

- O

> - z[N-1]
aiN-1] XIN-1) HIN+v=1 RINITY
— > » !
Modulation _ Insertion du ﬁﬂ?%’g:is(;zg 222;(’)3}:'32 Suppression Démodulation Egalisation
Préfixe cyclique Analogique Numeérique du Preﬂxe
cyclique

Figure 1.5- Schéma synoptique des modulations OFDM

Sans perte de généralité, on va considérer le modéle discret de I’OFDM sans bruit additif. Le
débit des symboles a/[n] est réparti sur N sous porteuses. Les données sont transmises par blocs de

taille N appelés symboles OFDM fréquentiels: a, = [al [O],...,al[n],...,a, [N —l]]Toﬁ n représente
I’indice de la sous-porteuse. Chaque symbole fréquentiel OFDM est alors converti dans le domaine
temporel par une Transformée de Fourier Discréte Inverse TFDI représentée par la matrice F° ]\7 de

taille NxN ce qui permet d’obtenir le symbole OFDM temporel
x, = [x, [0],..x,[k],.., x, [N —1]]T =F!".a, ou x[k] est le signal temporel discret a Iinstant k a
I’intérieur du bloc OFDM 1.

N-1
x,[k]= Z a, [n]exp[j.Zle—;j pour k=0,...,N-1 (1.17)

n=0

A la sortie de la TFDI, un intervalle de garde de v échantillons est ajouté au début de chaque
symbole temporel. Il consiste en un Préfixe Cyclique (PC) obtenu en copiant les v derniers
¢chantillons du symbole OFDM temporel (Figure 1.6). Le symbole OFDM total sera modélisé

alors par ﬁ = [xl [N - v],...,xl [N - 1], X, [0],...,x, [N - l]]T . Le choix de I’intervalle de garde est

primordial puisqu’il est congu pour qu’il soit plus grand que la RI du canal afin d’éliminer I’effet
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d’IES. Aussi, il permet de transformer la convolution linéaire du canal en une convolution
circulaire ce qui évite I’Interférence Entre Porteuses (IEP) malgré un canal sélectif en fréquence.
Généralement, on utilise un intervalle de garde plus grand que W mais pas trop grand pour ne pas
limiter 1’efficacité spectrale du systéme. Celle-ci peut étre augmentée en augmentant le nombre de
sous-porteuses dans le systéme. Cependant, un compromis doit étre fait a ce niveau car en
augmentant N, le canal pourrait devenir sélectif en temps ce qui annule le bénéfice de la
stationnarité sur le symbole 1 ainsi que la transformation de la convolution linéaire en convolution
circulaire grace au préfixe cyclique. Aussi, pour une bande de fréquence donnée, un choix de N
assez élevé réduit I’espacement entre sous-porteuses et augmente la sensibilité aux erreurs de
synchronisation [67].

TPC

TOFDM

TPC

TOFDM

TPC

TOFDM

Figure 1.6- Représentation temporelle de 'OFDM (Symboles avec préfixe cyclique)

Aprés une conversion Paralléle Série (P/S) et une Conversion Numérique Analogique (CNA), le
signal est transmis a travers un canal sélectif en fréquence.

Pour un symbole OFDM transmis, la RI du canal peut étre représentée par le vecteur

g = [gl [0],..., g, [W - 1],0,...,0]T de taille N dont les W premiers échantillons représentent la RI

réelle du canal.

En réception, aprés une Conversion Analogique Numérique (CAN), le signal discrétisé (avec le
PC) peut étre écrit :

Avec

r[0]
h IPC: [1]

e[ v 1))

I gz.[o] 0

g,[W-l]
0

k[N =]
X[V -1]
=G| x[0]
(N+v)x1 _leC [N - l]_
0
0

0 a1 - gl

(N+v)x1

(N+V)X(N+v)

xSV =]
xSV -1]
«< o

STV -1])

(N+v)x1

(1.18)
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0 -~ 0 gl[W—l] gz[l] |
et G]ES = o [Vg _1]
0 o e 0 Jv+vyx(v+v)

G, représente I’Interférence Intra Symboles dans un symbole OFDM générée par la sélectivité

fréquentielle du canal et G ¢ représente I’Interférence Entre deux Symboles OFDM successifs

(I-1) et 1. Apres suppression des v premiers échantillons représentant I’intervalle de garde, I’IES est
totalement éliminée et le vecteur des échantillons résiduels peut s’écrire :

_xl[N—v]_
i C[V] :
7l el el v-i
: _ 0, ' ’ ‘ x X [0] (1.19)
o i - gld]|
I tv—
L'/ _Inx1 _.)CI[N_I]_(N+V)X1
L’équation (1.19) peut s’écrire aprés quelques manipulations comme :
i ,ﬂl[o] 7 i gz[o] 0 - gl[W_l] gl[l] ] [ al[O] )
B : B : . - ' g [W - 1] B :
Q— . = gl[W—l] . . 0 X£Nx . (1.20)
: 0 . ; :
V-l |0 0 ] el | [N -1]]

L’utilisation du préfixe cyclique nous a permis de transformer la matrice de convolution linéaire
du canal en une matrice circulaire. Cette matrice circulaire est alors diagonalisable dans le domaine
de Fourier [34]. Le signal recu dans le domaine fréquentiel sur chaque porteuse n s’exprime par :

N-1

R,[n]= zifl[k]exp(— j.27‘[.%j pour n=0,...,N-1 (1.21)
=

Et le signal regu sur I’ensemble des sous-porteuses s’exprime sous forme matricielle par :
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I Rzl:o] | I g]'[O] '0 g][W—l] gzh[l] | I al[o] |
R = . - F x gl[VI‘/—l] | | gz[VI./_l] x ' x
— =N 0 : =N
: : . 0 :
_RZ[N_l]_ .0 = 0 gl[W_l] gl[()] ] _az[N_l]_
_hl[()] 0 cor e e 0 ] i al[()] i (1.22)
0 Q] - : :
. o .
0 e e 0 hl[N_l]_NxN _a][N—l]_

Ou hy[n] représente la TFD de la RI discréte g[k] du canal sur la sous-porteuse n et Rj[n]
représente le signal recu sur la sous-porteuse n.

L'équation (1.22) montre que le symbole recu sur chaque porteuse n est égal au produit du
symbole émis par le coefficient du canal. Afin de récupérer les symboles émis, une correction de la
distorsion du canal est nécessaire. Celle ci sera faite par une multiplication des symboles recus
données en (1.22) par la matrice diagonale d'égalisation:

zlo] o - 0
w000
0 - 0 z[N-]]

Notons que 1’ajout du bruit gaussien ne change pas les relations établies dans (1.18)-(1.22).
Toutefois, il faut simplement ajouter le bruit au vecteur regu. Le systéme équivalent du bout en
bout en OFDM sera alors représenté d’une fagon simple par la Figure 1.7.

h[0] Ni[O] z([0]
a0] R0 4701 15 sous
(] > /[0] porteuse
| l l
Symboles regus Symboles recus
non corrigés corrigés
[ h[N-1] NIN-1] E z[N-1] i
a[N-1] + RIN-1] R N°™® sous
> > » q,[ N —1] porteuse
Distorsion du  Bruit aditif Egalisation de la
canal gaussien distorsion du canal

Figure 1.7- Représentation fréquentielle équivalente de 'OFDM

2.2. Avantages et inconvénients de 'OFDM

L’OFDM présente les avantages suivants :
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*  L’intérét principal de I’OFDM réside dans la simplicité de 1’égalisation des distorsions
du canal. Contrairement aux systémes & mono porteuse ou la correction de 1’atténuation
du canal nécessite une inversion de matrice souvent complexe a implémenter, I’OFDM
présente la possibilit¢é d’égalisation de cet effet par simple multiplication par un
coefficient d’égalisation sur chaque sous-porteuse.

* En plus, dans un systtme a mono porteuse, lorsque la fréquence d’échantillonnage
augmente, le nombre de coefficients du canal a estimer augmente et donc la complexité
du récepteur augmente elle-aussi ce qui n’est pas le cas pour I’OFDM qui nécessite tout
simplement une seule estimation quelque soit la fréquence d’échantillonnage.

* D’autre part, ’OFDM présente une utilisation efficace de la bande de fréquence allouée
en se servant des porteuses orthogonales.

Cependant, I’OFDM présente quelques inconvénients. On distingue :

* I’OFDM présente quelques points faibles par rapport aux systémes mono-porteuse. En
effet, une simple égalisation du canal fait perdre a I’OFDM le gain de diversité. En
outre, un évanouissement sélectif sévere du canal sur une porteuse donnée pourrait
perdre toute 1’information transmise sur celle-ci [91] ce qui explique I’effet dramatique
des performances de I’OFDM non codé. Généralement, des méthodes basées sur le
codage (codage convolutif, diversité de constellation, turbo code...) sont utilisées avec
de I’entrelacement pour combattre une tel évanouissement.

* Aussi, ’OFDM est trés sensible aux erreurs de synchronisation [65][66][67]. Celles ci
créent de I’EP et détruisent I’orthogonalité¢ de sous-porteuses.

* Finalement, ’OFDM est sensible aux distorsions non lingaires introduites par les
I’amplificateur de puissance de 1’émetteur, ce qui détruit I’orthogonalité des sous-
porteuses.

Notons que méme si on n’a pas parlé d’un aspect multi-utilisateur en OFDM, ceci pourrait étre
mis en ceuvre en allouant un certain nombre de sous porteuses a chaque utilisateur. Néanmoins, cet
aspect ne sera pas pris en compte dans ce document puisque 1’acces multiple sera assuré par
d’autres techniques telles que 1’acceés multiple par répartition par les codes.

3. L’Acces Multiple a Répatrtition par Codes (AMRC)
3.1. Principe de 'AMRC

L’AMRC connu en anglais sous le nom « Code Division Multiple Access (CDMA) » est une
technique de transmission dans laquelle une séquence pseudo aléatoire indépendante des données
est utilisée pour étaler 1’énergie du signal sur une bande de fréquence plus grande que celle des
données. En réception, le signal est désétalé en utilisant une réplique synchronisée de la séquence
aléatoire. La présentation traditionnelle de du CDMA consiste en la multiplication des symboles de
données par une séquence pseudo-aléatoire comme le montre la Figure 1.8.

L’¢étalement de spectre a fait son apparition vers les années 1940. En effet, grace a sa résistance
aux interférences, il permet de combattre des brouilleurs. Cependant, aucune information n’a été
dévoilée a cette époque a cause de son utilisation en domaine militaire. Le brevet d’invention a été
déposé par les deux acteurs de Hollywood « Hedy Lamarr » et « George Antheil » en juin 1941,

Dans une liaison descendante, la station de base émet d’une fagon synchrone des données a N,
utilisateurs communicants. Chaque symbole de donnée q;,, d’un utilisateur m a I’instant /¢, est tout

d’abord étalé par la séquence d’étalement C, de longueur N, choisie généralement & partir d’un

ensemble de codes orthogonaux. Les symboles ¢talés des différents utilisateurs sont alors
additionnés pour permettre une liaison d’un point en multi-point (Figure 1.9). Les séquences
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pseudo-aléatoires utilisées sont généralement périodiques de période t=N.xT. ou T, est la période
des chips. Le signal numérique étalé d’un utilisateur m s’écrit aprés sa mise en forme comme :

N, -1
d (6)= Z‘ kZ: JB.a, e [kl e, —kT,) (1.24)

Ou P, est la puissance de l'utilisateur m, U(¢)est la fonction de mise en forme du symbole

transmis, c,,[k] est le k™ chip de durée T, de la séquence C ,, de l'utilisateur m supposée a énergie

normalisée.

ts

Symbole de
données

te Nc chips

Séquence de
chips

Symbole étalé

Figure 1.8- L'étalement de spectre par séquence directe (ESSD)

Le signal émis a travers le canal de transmission en liaison descendante s’écrit alors comme une
superposition des signaux des différents utilisateurs

N,-IN,-1
x(1) = ZI: Za kZ:(; JP.a, e[kl -1t - kT) (1.25)

En réception, le synoptique simplifié du récepteur élémentaire en CDMA d'un utilisateur m
comprend principalement la fonction de désétalement. Celle ci consiste a multiplier le signal recu
par le code conjugué synchronisé¢ et d'intégrer ce produit sur une durée symbole pour former la
variable de décision nécessaire pour la détection de chaque symbole.

Le filtre adapté est le détecteur le plus simple a mettre en ceuvre dans un systtme AMRC
(CDMA). 11 consiste a réaliser en réception une opération de désétalement comme si l'utilisateur en
question était seul sur le canal. En d'autres termes, il s'agit de considérer le bruit provenant des
utilisateurs interférents appelé¢ Bruit d’Accés Multiple (BAM) comme un bruit additif. Apres
désétalement, le signal est alors échantillonné d'une maniére synchrone au temps symbole. En
supposant que le signal transmis passe a travers un canal a trajets multiples du type Rayleigh et

qu'il est entaché par un bruit additif gaussien de variance O ,f , le symbole a l'entrée de I'unité de
décision peut s'écrire :
L-1 N, -1 L-1 Ne=17 i
a0 :\/Poaz‘ozafzyoo[lts —7,]+ Z\/Pmal,mza/ymn[lts —7,]+ J.Co[k]u(r)”(ch +7, —1)dr
=0 m=1 =0 k=0 ¢

Signal utile BAM BBAG

(1.26)

ou Jy,, (T)=(UH kel x ol *U)(T) est la fonction d’intercorrélation entre les codes

d’étalement des utilisateurs 0 et m avec les fonctions de mise en forme d’émission et de réception.
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Lorsque le nombre d'utilisateurs est important, le terme du BAM peut étre assimilé a du bruit
additif gaussien [71]. Cependant, si ce terme est négligé, il dégrade la détection ce qui explique les
performances médiocres du détecteur adapté. En outre, si la puissance des différents utilisateurs est
augmentée, le BAM augmente et les performances se dégradent. Un systétme CDMA est alors
limité par le BAM. Une détection multi-utilsateurs exploitant la connaissance a priori des codes
des utilisateurs interférents permet d’améliorer trés sensiblement les performances. On se limitera a
donner la référence [76] pour plus de détails sur les types de récepteurs en CDMA.

aig dio
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Figure 1.9- Schéma synoptique des modulations CDMA

3.2. Avantages et inconvénients
L’étalement de spectre possede des avantages majeurs. On distingue.

* La possibilit¢ d’allouer la méme bande de fréquence aux différents utilisateurs. La
distinction des signaux des différents utilisateurs se fait a partir des codes d’étalement
alloués a chacun d’eux.

* Aussi, la possibilité d’utiliser la méme bande de transmission que d’autres systémes de
communications a condition de respecter un niveau de puissance spécifié dans les
normes (IS-95).

* La résistance aux brouilleurs du signal émis est assurée grace a |’opération de
désétalement qui fait chuter le niveau de puissance des brouilleurs.

* Une bonne robustesse aux interceptions est assurée parce que seul le couple TX/RX
connait le code d’étalement.

* La possibilit¢ d’utiliser la diversité des trajets: pour un utilisateur donné, on peut
bénéficier de I’énergie des trajets secondaires.

* L’allocation des bandes (ressources) au niveau multi cellulaire n’est plus contraignante
puisque la méme bande de fréquence est allouée a toutes les cellules. La distinction entre
cellules se fait pratiquement par des codes suffisamment longs dits codes
d’embrouillage ayant le méme rythme que les codes d’étalement.

En ce qui concerne les inconvénients, I’étalement de spectre présente aussi quelques problémes
majeurs.

* Inefficacité¢ d’allocation spectrale: cet inconvénient est di au fait d’allouer une large
bande ce qui rend la possibilité d’allouer une bande étroite beaucoup plus difficile.

* La dégradation des performances dans un contexte multi-utilisateur : lorsque le canal
brise d’une maniere importante 1’orthogonalité des codes des différents utilisateurs, un
BAM vient s’ajouter au signal recu.
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4. Conclusion

Dans ce chapitre, on a présenté une introduction sur le probléme de transmission dans un canal
radio mobile ainsi que la modélisation du canal dans le cas ou le mobile est fixe ou lorsqu'il se
déplace vite.

Deux techniques de base envisagées pour la 4™ génération ont été présentées: 'OFDM qui
offre une grande flexibilité d'allocation de ressources sur les différentes sous porteuses et le
CDMA qui offre une grande robustesse vis a vis des brouilleurs ainsi qu’une simplicité de gestion
de l'acces multiple. En combinant ces deux méthodes d'une fagon ou d'une autre, on pourrait alors
bénéficier des avantages de chacune d'elles.

Les différentes possibilités de combinaison de ces deux techniques sont présentées, étudiées et
comparées dans le chapitre suivant.
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2 LES MODULATIONS OFDM-CDMA

Dans ce chapitre, on s’intéresse aux associations des techniques de porteuses multiples du type
OFDM avec les techniques d’étalement par les codes du type CDMA. Une de ces combinaisons,
appelée MC-CDMA « Multi Carrier Code Division Multiple Access », associe 1’étalement par les
codes dans le domaine fréquentiel avec les modulations a porteuses multiples. Parmi les différentes
combinaisons, elle est la premiére a étre exposée au Japon en 1993 [101]. Par la suite, deux autres
techniques dérivées appelées MC-DS-CDMA [14] « Multi Carrier Direct Sequence Code Division
Multiple Access », et MT-CDMA « Multi Tone Code Division Multiple Access », sont apparues
[92] et ont fait I’objet de plusieurs études. Elles consistent a faire de 1’étalement par les codes dans
le domaine temporel avec des modulations a porteuses multiples et sont mieux adaptées au
contexte d’une liaison montante. En 2002, Persson et Ottosson [63] ont proposé une combinaison
des techniques MC-CDMA et MC-DS-CDMA. Cette technique, appelée dans ce document sous le
nom générique OFDM-CDMA, est congue pour profiter des avantages offerts par le MC-CDMA et
le MC-DS-CDMA. En effet, les performances d’une communication dépendent du compromis
entre la diversité de transmission et la perte d’orthogonalit¢ des codes d’étalement. Ces deux
facteurs dépendent fortement des conditions de transmission, du canal de propagation, de la charge
et de I’interférence inter cellulaire et par conséquent de la méthode d’étalement.

Dans la littérature, plusieurs travaux ont porté sur la comparaison des systétmes COFDM
(OFDM codé) et MC-CDMA [36][40][41]. Dans ces études, il est démontré que les performances
du COFDM I’emportent sur celles du MC-CDMA sauf dans le cas de petites constellations et
de rendement faible du codage du canal. Or, le MC-DS-CDMA représente une certaine forme de
I’OFDM (pas de diversité fréquentielle), on peut dire que le MC-DS-CDMA présente les mémes
conclusions vis a vis du MC-CDMA. D’autre part, dans un réseau multicellulaire, il est bien connu
que les hypothéses de petites constellations et de faible rendement sont utilisées par les mobiles
aux bornes des cellules. Ceci veut dire que le MC-CDMA est plus bénéfique dans un contexte
multicelluelaire aux bornes des cellules alors que le MC-DS-CDMA est plus bénéfique dans un
contexte monocellulaire. L’étalement a deux dimensions dans les domaines temporel et fréquentiel
occupera alors une position intermédiaire de performances.

L’opérateur japonais NTTDoCoMo a mené plusieurs études sur cette solution d’étalement a
deux dimensions [4][6]. Dans ces travaux, les chercheurs de NTTDoCoMo ont donné la priorité a
1’étalement temporel [4][6][54][55]. Cependant, ces résultats ne sont pas trés appropriés puisqu’on
y utilise un entrelaceur bit qui dépend de 1’étalement fréquentiel. Aussi, on fait varier la taille de
I’étalement avec un nombre d’utilisateurs fixe ce qui améne a des charges différentes des systémes.

Notre étude dans ce chapitre porte principalement sur les solutions MC-CDMA, MC-DS-CDMA
et OFDM-CDMA. Les deux premicres techniques seront décrites d’une facon bréve puisqu’elles
constituent des techniques particuliéres du systéme généralisé d’étalement a 2 dimensions OFDM-
CDMA. Quant a cette dernic¢re, une représentation mathématique du signal a chaque étape sera
donnée. Elle sera suivie par les principales techniques de détection. Notre apport dans ce chapitre
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consiste en des comparaisons des performances données en terme du Taux d’Erreur Binaire TEB
entre les différentes solutions sous plusieurs hypothéses de simulation sans et avec codage canal.

1. Description des combinaisons

1.1. Le MC-CDMA

Le MC-CDMA a fait son apparition lors d’un congres au Japon en 1993. Depuis, il a fait I’objet
de plusieurs études intéressantes [30][41][79][101] et il a été surtout comparé avec le DS-CDMA
[13][20] et le COFDM [36][41].

La Figure 2.1 représente la structure compléte d’un émetteur-récepteur MC-CDMA. Le MC-
CDMA est basé sur la concaténation de I’étalement fréquentiel avec ’OFDM. Il consiste a
copier les données d’un utilisateur donné m sur des répliques différenciées par les chips du code
d’¢étalement de cet utilisateur. Dans une liaison descendante, la station de base alloue a chaque
utilisateur un code d’étalement C,, choisi a partir d’un ensemble N, codes orthogonaux (les codes
de Walsh Hadamard par exemple). L’attribution aux utilisateurs des codes orthogonaux permet
I’accés multiple a travers la méme bande de fréquence. Ainsi, les répliques de la méme donnée de
chaque utilisateur sont transmises sur un ensemble de sous porteuses définies par ’OFDM ce qui
permet d’exploiter la diversité fréquentielle du canal de transmission. De plus, le fait d’étaler dans
le domaine fréquentiel permet d’espérer une restitution complete de 1’énergie dissipée dans le canal
ce qui n’est pas toujours le cas avec du DS-CDMA ou on peut facilement perdre de 1’énergie a
cause de trajets non résolus. Dans un systéme ou on utilise N sous-porteuses de données et un
¢talement avec des codes de longueur N,, on pourrait transmettre S=N/N, symboles de données par
utilisateur par symbole OFDM. Dans ce cas, on parle de S sous-bandes de largeur BXN./N chacune
ou B représente la largeur de bande du signal. Une fois la répartition sur les fréquences terminée, le
signal est transmis comme un signal OFDM conventionnel.

En réception, on suppose que le signal est bien synchronisé. Aprés la réception du signal, des
opérations réciproques a celles de I’émetteur y sont appliquées. Une suppression du préfixe
cyclique permet d’éliminer I’IES. Une transformation dans le domaine fréquentiel via la TFD
permet de restituer le signal fréquentiel. L’égalisation de 1’effet du canal se réalise par une simple
multiplication par un coefficient d’égalisation par sous-porteuse comme dans le cas de ’OFDM.
Afin d’exprimer le message d’information transmis par ’utilisateur m, une corrélation par le code
d’étalement de 1’utilisateur en question est réalisée dans le domaine fréquentiel.

Un avantage majeur du MC-CDMA consiste en son gain de diversité fréquentiel. En effet,
puisque 1’étalement se fait dans le domaine fréquentiel, le symbole recu est constitué de N,
répliques soumises a des coefficients différents du canal ce qui augmente son €nergie recue et
augmente la qualité de la détection. Ce gain de traitement augmente ave la taille de 1’étalement
mais ce sera au détriment de la perte d’orthogonalité des codes et par suite a une dégradation des
performances. En effet, lorsque la longueur des codes d’étalement augmente, les chips des
différents codes seront soumis a des coefficients du canal plus en plus diversifiés ce qui rend le
produit scalaire des répliques des signaux des différents utilisateurs non nul. Ceci amplifie le BAM
et dégrade les performances. Malheureusement, le MC-CDMA ne bénéficie pas de diversité
temporelle surtout lorsque le mobile varie rapidement.
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Figure 2.1- Schéma de transmission mono-utilisateur en MC-CDMA [49]

1.2. Le MC-DS-CDMA

La technique MC-DS-CDMA « Multi Carrier Direct Sequence Code Division Multiple Access »
a été proposée pour la premicre fois en 1993 aux Etats Unis par Chouly [14]. Cette technique
consiste a étaler dans le domaine temporel les différentes données sur chaque sous-porteuse
du systéme OFDM avec un code identique.

Le schéma de transmission du MC-DS-CDMA est donné par la Figure 2.2. La principale
différence avec une chaine de transmission du MC-CDMA consiste dans la partie CDMA ou les
chips d’un symbole étalé en temps sont transmis successivement sur une sous-porteuse donnée
dans les symboles OFDM. Ainsi, au niveau du détecteur, on peut bénéficier de la diversité
temporelle de transmission mais pas de la diversité¢ fréquentielle. Quant au récepteur MC-DS-
CDMA, sa structure classique est constituée d’un corrélateur conventionnel suivi le plus souvent
de la technique de combinaison a rapport maximal. Bien sir, les autres techniques de combinaison
peuvent Etre aussi appliquées.

Le MC-DS-CDMA présente une flexibilité de ’allocation des ressources au niveau des sous
porteuses c.a.d. on envoie les données sur les porteuses qui ont un rapport signal a bruit maximal.
Toutefois, a cause des évanouissements du canal, la diversité¢ fréquentielle peut seulement étre
exploitée si un processus appropri¢ du codage de canal est mis en ceuvre. Quant a la diversité
temporelle, elle est bien exploitée par le MC-DS-CDMA. Cependant, elle est généralement d’un
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ordre plus petit que la diversité¢ fréquentielle sauf si le canal varie rapidement. Notons aussi que
I’orthogonalité des codes est généralement conservée au détriment du gain de diversité temporelle.
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Figure 2.2- Schéma de transmission mono-utilisateur en MC-DS-CDMA [49]

1.3. LOFDM-CDMA (étalement a 2 dimensions)

La technique OFDM-CDMA consiste a étaler conjointement en temps et en fréquence les
données des différents utilisateurs (Figure 2.3). Ainsi, on pourrait bénéficier de la diversité
temporelle et fréquentielle du canal de transmission. La technique OFDM-CDMA a été proposée
par Persson lors d’un congres en 2002 [63]. Depuis, I’opérateur japonais NTTDoCoMo n’a cessé
de la présenter comme la solution optimale pour les futures générations de téléphonie radio mobile
en la montrant sous plusieurs contextes [6][43][54][72]. Dans leurs études, les chercheurs de
NTTDoCoMo ont essayé de trouver un optimum entre le gain de diversité et la perte
d’orthogonalité des systémes utilisant les techniques d’étalement par les codes combinées a celles a
porteuses multiples.

1.3.1. Principe de POFDM-CDMA

Un des principaux intéréts de I’OFDM-CDMA réside dans la flexibilit¢ de 1’allocation des
ressources sur un plan temps-fréquence ce qui implique une répartition spectrale trés pertinente et
par suite un débit d’information adapté aux différentes situations et aux différents utilisateurs en
jouant sur le facteur d’étalement fréquentiel et temporel. D’autre part, une autre flexibilité peut
aussi provenir de 1’allocation de plusieurs codes d’étalement a un seul utilisateur si celui-ci veut
augmenter son débit. Dans ce document, on se limitera au principe d’un code par utilisateur.
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Le schéma de transmission en OFDM-CDMA est donné par la Figure 2.3. Dans une
communication en liaison descendante ou N, codes sont actifs, la station de base alloue un code de
taille N, chips a chaque utilisateur. Les données a envoyer a chaque utilisateur seront tout d’abord
¢talées par ce code choisi a partir d’'un ensemble de codes orthogonaux comme les codes de Walsh
Hadamard. Elles sont ensuite multipliées par un code long d'embrouillage utilisé pour minimiser
l'interférence inter cellulaire puis elles sont ensuite ajoutées terme a terme avant d’étre transmises
simultanément afin de permettre I’accés multiple. Les données additionnées sont alors réparties sur
un plan temps-fréquence de taille NrxNg ot Ng représente la taille de 1’étalement fréquentiel et Ny
la taille de I’étalement temporel comme le montre la Figure 2.4. On envoie chaque fois un paquet
de Nr chips sur une fréquence, on saute a la fréquence voisine, on alloue un deuxi¢me paquet de
Nr chips et on continue la procédure d’allocation jusqu’a ce qu’on ait N paquets de Nt chips
chacun. On vérifie que pour Ng=1, le systéme est équivalent au MC-DS-CDMA et pour Nt=1, le
systtme correspond au MC-CDMA. L’ensemble des Ny fréquences de transmission sont
distribuées de fagon a former une sous bande s. Une fois la distribution fréquence-temps terminée
sur une sous-bande s, la distribution des paquets de chips d’un autre symbole étalé sur une autre
sous bande se fait de la méme facon.
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Figure 2.3- Schéma de transmission en OFDM-CDMA
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Figure 2.4- Allocation temps-fréquence en OFDM-CDMA

L’ensemble de N chips d’une colonne de la représentation temps-fréquence est transmis vers le
domaine temporel par application du principe de ’OFDM (TFDI+PC). On saute a la colonne
suivante, on transmet un deuxiéme paquet formé par la colonne de N chips et on continue le
processus jusqu’a I’envoi de Nt colonnes. Si on note par B la largeur de bande du signal, une sous
bande de taille N sous porteuses posseéde une largeur de bande égale 8 BXNg/N et le nombre total
de sous bandes dans le systéme est égal a S=N/Ng. Donc, en OFDM-CDMA, chaque utilisateur
envoie simultanément (au maximum) S symboles de données pendant Nt durées d’un symbole
OFDM. Le Tableau 2.1 donne les caractéristiques principales de ’OFDM-CDMA. Dans ce
tableau, T, représente la période d’échantillonnage (Sampling Time) et t, représente le rythme
du symbole QAM. On note aussi que, a 1’exception de la diversité, les caractéristiques sont
indépendantes du type de 1’étalement.

Tableau 2.1- Caractéristiques de I'OFDM-CDMA

Gain de traitement N,
Nombre de sous porteuses N
Durée symbole binaire ou QAM t=N..Ts
S N,
éparation sous porteuses
p p Nt
L de band B=—-= :
argeur de bande = =—
¢ 6T,
Nt,
Durée symbole OFDM N =NT,
Diversité Temporelle et fréquentielle

Dans ce qui suit, on notera par i le bloc OFDM-CDMA formé par ces S symboles de données et
par q un symbole OFDM de ce bloc.
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Afin de faciliter la représentation du signal transmis, nous nous limiterons dans un premier
temps a 1’étude du signal dans une bande s donnée. Ainsi, en sortie du module d’allocation temps
fréquence, les chips s’expriment par

d, sV, +n]= N“Z_I\/ma,-,m [slc,  [nN; + 4] 2.1)

q=0,.,N, - 1;2_2 0, S=1,n=0,., N, -1
Dans (2.1), d,, [SNF + n] représente 1’échantillon transmis sur la porteuse n de la bande s. Cette
donnée étalée appartient au symbole OFDM q du bloc OFDM-CDMA i. P, [s]représente la

puissance d’émission de I’utilisateur m sur la bande s. @, [s] représente le symbole QAM de

données envoyé par lutilisateur m sur la bande s du bloc OFDM-CDMA i

Cm,s[nNT + q] D {i

} représente le chip normalisé en puissance de 1’utilisateur m alloué sur

une distribution temps-fréquence de la bande s. La dépendance du chip de 1’indice de la sous-
bande s est dii au code long d’embrouillage utilisé qui rend les codes d’étalement différents sur
chaque sous-bande. N, représente le nombre d’utilisateurs actifs.

Aprées le passage a travers la TFDI et ’insertion du PC de taille v échantillons, le signal temporel
peut alors s’écrire :

- - K +
S Np ol kN )

Xy [k]= z z d,, [SNF + n]e' N (2.2)

s=0

k

-v,.. N -1

In =

Dans (2.2), la TFDI est réalisée par une double somme sur I’indice de la sous-bande s et la sous-
porteuse n.

En pratique, le signal passe a travers une conversion numérique analogique CNA suivie d’une
transformation en haute fréquence HF avant d’étre transmis a travers le canal.

En supposant que le canal est invariant sur un symbole OFDM, sa RI g(7,¢) donnée par

I’équation (1.5) sera modélisée dans ce qui suit par un modele discret plus compact donné par
giq[k]. Dans cette modélisation, le couple (i,q) caractérise le temps t du symbole OFDM q du bloc 1
durant lequel le canal est invariant. L’indice k représente le k™ échantillon de la RI du canal
caractérisant le retard T du symbole OFDM q dans le symbole OFDM-CDMA 1.

En réception, apres €élimination des v premiers échantillons représentant I’intervalle de garde, le
signal peut étre écrit comme étant

w-1 Nl
Tiq [u] = kz=<; &iq [k]xi,q [u _k] tn, [u] = kZ, Xig [k]gi,q [” _k] tn, [”] (2.3)
u=0,.N-1

On suppose que ’intervalle de garde v est congu plus grand que la longueur W de la RI du canal
afin d’¢liminer totalement I’lES. n, , [u] représente le bruit additif gaussien de moyenne nulle et de
variance O bz . Apres avoir effectué la fonction de démodulation OFDM, le signal sur une sous-
porteuse n de la sous-bande s peut alors s’exprimer par

R,.,q[SNF +n]=d,.,q[sNF +n]><h,.’q[sNF +n]+N,.,q[sNF +n] (24)

Ou h; o[sNg+n] représente la réponse fréquentielle du canal sur la porteuse n de la bande s. Elle
peut étre engendrée en formant la TFD de g; 4[k].
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En travaillant sur une bande s de taille N porteuses, le signal recu sur I’ensemble de ces Ng
porteuses  peut étre  écrit sous une forme  matriciellee. On  note  par

d (1=, [N, )od, SN+ N -1 et R I1=[R, [V LR TN+ N -1
les vecteurs du signal émis et recu respectivement sur les Ny porteuses de la bande s, par
h,,[s]1= diag{hi,q [SN r ],..., h;, [SN s +tN. - 1]} la matrice diagonale de taille NpxNp décrivant

la réponse fréquentielle du canal et par N, [s]= [N g [SN F ],..., N, [SN F TN, — 1]]T le vecteur

contenant les termes du bruit blanc additif gaussien. L’équation (2.4) peut alors s’écrire sous la
forme matricielle suivante :

5q

R, [s1=h, [s]%d, [s]+ N, ,[5] 25)

C’est ce vecteur R, q[s] qui doit maintenant étre trait¢ de manicre a restituer le message

d’information véhiculé par ’utilisateur m. Comme pour le DS-CDMA ou I’OFDM, une technique
d’¢égalisation plus ou moins complexe doit étre appliquée afin de restituer le message d’information
émis. En effet, les perturbations créées par le canal de propagation entrainent une perte
d’orthogonalité entre les symboles issus des différents utilisateurs.

1.3.2. Les techniques de détection

Depuis ’apparition du MC-CDMA en 1993, plusieurs publications ont porté sur les techniques
d’égalisation qui peuvent étre mises en ceuvre sur une liaison descendante. Ces techniques sont
basées principalement sur celles utilisées en OFDM et en DS-CDMA. Etant donné la
problématique du bruit d’accés multiple, ces techniques peuvent &tre divisées en deux grands
groupes comme dans le cas du DS-CDMA: les techniques mono-utilisateur supposant le bruit
d’acceés multiple comme du bruit additif auquel on ne s’intéresse pas et les techniques multi-
utilisateur dans lesquelles on cherche & minimiser le bruit d’accés multiple. Ces techniques sont
aussi appliquées pour ’OFDM-CDMA. Généralement, les techniques multi-utilisateurs présentent
de meilleures performances mais nécessitent la connaissance des codes des utilisateurs interférents.
On se limitera dans notre étude a présenter les techniques mono-utilisateur.

1.3.2.1. Expression du signal détecté en réception

Comme nous 1’avons évoqué au paragraphe précédent, les détecteurs mono-utilisateur supposent
que le bruit d’acces multiple est un bruit additif qui ne contient aucune information utile pour la
détection. L’étape d’égalisation en OFDM-CDMA traite chaque bande de fréquence de chaque
symbole OFDM a part en multipliant le signal regu sur chaque sous porteuse de cette bande par le
coefficient d'égalisation z;,[sNg+tn]. Ce coefficient vise en premier lieu a corriger les distorsions
apportées par le canal sur chaque porteuse. Apres l’égalisation, chaque utilisateur pourrait
récupérer le symbole de données en multipliant le signal sortant de 1’égaliseur par le chip
d’¢étalement de son code suivant le plan temps-fréquence donné en Figure 2.4 puis en additionnant
tous les termes du produit (opération de corrélation).

Sans perte de généralité, on suppose dans la suite qu’on s’intéresse aux données de 1’utilisateur
0. L’expression générale du symbole détecté sur la sous-bande s est donnée par :
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&i,o[s] =1[s]+1[s]+1,[s] avec

Np-1N,-1
I,[s]= z ZC;,S [nNT + q]zi,q [SNF + n]hi,q [SNF + n]coys[nNT +qlyFlsla;,[s]
=0 n=0
N, —?NT —IN -1 . (2.6)
Ii[s]= z z ZCO,S [nNT + q]Zi,q [SNF + n]hi,q [SNF + n]cm,s [”NT + Q]\/ P, [sla;,,[s]
m=1 q=0 n=0
Np=IN, -1
I,[s]= z zc;,s [”NT + q]Zi,q [SNF + n]Ni,q [SNF + n]
q=0 n=0

Dans I’expression ci-dessus, on peut distinguer trois termes: Iy[s] qui correspond au signal utile
de l'utilisateur considéré, I;[s] détermine le bruit d’acceés multiple correspondant aux signaux a
destination des utilisateurs interférents et enfin I,[s] le bruit additif blanc gaussien pondéré par les
coefficients d’égalisation z; ,[sNg+n] et les chips des codes d’étalement de 1’utilisateur considéré.

En supposant que les données des différents utilisateurs proviennent de sources indépendantes,
le terme du bruit d’accés multiple peut alors étre considéré comme une variable aléatoire
gaussienne sous la condition que le nombre des utilisateurs ainsi que la longueur du code
d’étalement N.=NgxNr soient suffisamment ¢levés [102].

Ainsi, grace aux N, répliques de &;[s] dont dispose le récepteur, la détection de chaque symbole
aio[s] peut étre améliorée sous la condition que les termes du bruit I; et I, ne soient pas tres
importants. Ainsi, en choisissant des coefficients d’égalisation du canal adéquats, on pourrait
minimiser le bruit d’accés multiple. Le choix de ces coefficients doit étre tel que le produit
zi g[sNgtn]xh; o[sNg+n] soit indépendant des indices q et n afin de restituer I’orthogonalité du signal
€mis sans pour autant amplifier le bruit additif gaussien.

1.3.2.2. Expression matricielle du signal recu

L’expression matricielle donnée en (2.5) suppose un traitement du signal regu sur Ng porteuses
de chaque symbole OFDM q. Cependant, une représentation plus simple du signal re¢u consiste a
mémoriser les données sur les NgxNt composantes, a les redistribuer sur le plan temps-fréquence
puis a appliquer I’égalisation souhaitée. Cette inversion d’ordre d’application entre I’égalisation et
I’allocation temps-fréquence permet alors une écriture matricielle plus simple du signal. En effet,
on exprime le signal regu des Nt composantes de la premiére porteuse sur les Nt composantes
d’un vecteur colonne, on saute a la deuxieme porteuse, on exprime les Nt signaux regus sur les
deuxiémes composantes du méme vecteur colonne et on continue le processus jusqu’a I’expression
des N, composantes du signal. Quant au canal, ses coefficients sont exprimés par Nr blocs de Nt
composantes sur les diagonales d’une matrice de taille N xN,. Ainsi, I’expression matricielle du
signal recu (aprés réarrangement temps-fréquence) peut s’écrire

R[s]= H,[sJCP[sa[s]+ N,[s] @7

Ou R,[s]est un vecteur colonne de taille N.x1 représentant le signal recu donné par

RISI=[R [sN, )Ry, LN LR o[sN, 48, =1] R [N, 48, =1 @8

H [s] est la matrice diagonale du canal de taille N.xN, donnée par
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holsN] 0 0
0 .
hi,NT—l[S]\{V] :
Hsl=| @9
- holsN+N, =1
} 0
0 e 0 hi,NT—l[SAIIT +N, 1

P[s]est la matrice des puissances des différents utilisateurs de taille N,xN,. Elle est donnée par

PLs)= diagh[P[51...[Py 51} 210
a;[s]= [al.’o [s],..., a;y - [S]]T est le vecteur colonne représentant les données des N, utilisateurs
et g est la matrice des codes des différents utilisateurs de taille N.xXN,,.

Avec ces notations, 1’égalisation consiste a multiplier le signal regu par la matrice diagonale
Z,[s] de taille N.xN, donnée par

ZolsN] 0 0
.
Zi,NT—l[SNV]
VAE . (2.11)
N ZsN.+N, -]
KR 0
0 0 Zn NN~

1.3.2.3. Les techniques mono-utilisateur

a) Le filtre adapté

Rappelons tout d’abord que dans un contexte mono-utilisateur, le récepteur optimal vis a vis de
la probabilit¢ d’erreur consiste & comparer les signaux recus sur les NgxNp composantes
fréquentielles-temporelles a tous les signaux émis possbiles sur les mémes composantes ce qui
correspond en d’autres termes au détecteur a maximum de vraisemblance. Sa complexité croit
donc exponentiellement avec la longueur du code d’étalement. Dans un contexte multi-utilisateur,
ce type de détecteur atteint ses meilleures performances lorsqu’on connait les codes des utilisateurs
interférents. Mais, ces performances seront obtenues au détriment de la complexité de la détection.

Pour réduire la complexité du détecteur tout en maintenant les mémes performances dans un
contexte mono-utilisateur, la solution optimale selon le RSB consiste a appliquer le filtre adapté
sur chaque composante de la bande s. C’est pourquoi, cette technique est appelée Combinaison a
Rapport signal a bruit Maximal (CRM). Cette détection fournit alors les meilleurs résultats en
terme du taux d’erreur binaire dans un contexte mono-utilisateur puisque de multiples répliques
du signal émis sont transmises sur plusieurs composantes.

La technique CRM consiste a pondérer le signal regu sur chaque composante par la valeur
complexe conjuguée du coefficient du canal, soit
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Zig [SNF + n] = th [SNF + n] (2.12)

Cette technique optimale dans un contexte mono-utilisateur perd ses performances dans un
contexte multi-utilisateur. En effet, en utilisant des codes orthogonaux pour ’accés multiple,
I’application des coefficients z; [sNg+n] sur les différentes composantes d’une bande s ne permet
pas de restituer 1’orthogonalité des codes d’étalement perdue lors de la propagation du signal a
travers le canal. Ainsi, cette technique cause un rehaussement du niveau du BAM [40].

b) La Combinaison a Gain Identique (CGI)

Cette technique déja évoquée en OFDM consiste a pondérer les composantes d’une bande s avec
un gain unitaire en multipliant le signal de chaque composante par le coefficient

hzq [SNF + n]

JiglVe TR (2.13)
‘hi’q [SNF + n]‘

Z, [SNF +n] =

On constate avec cette technique que la phase apportée par chaque composante est bien corrigée.
Comparativement a la technique CRM, la CGI ne provoque pas d’augmentation du BAM [40].

¢) La Combinaison par Forcage a Zéro (CFZ)

Cette technique consiste a réaliser I’inversion du canal en multipliant le signal émis sur chaque
composante de la bande s par le coefficient

1
= _ - @ (2.14)
“ia [SNF * n] h.,, [sNF + n]

Comme le nom 1I’indique, cette technique force complétement le BAM a s’annuler en restaurant
I’orthogonalité entre les différents utilisateurs [40].

Toutefois, le principal inconvénient de cette technique réside dans 1’amplification du niveau du
bruit lorsque le signal se situe dans un évanouissement profond du canal c.a.d. lorsque le terme
hi4[sNgtn] tend vers 0. De ce fait, le rapport signal a bruit sur certaines composantes pourrait
tendre vers 0.

Afin de remédier a cet inconvénient, une version modifiée de ce type de détection est alors
proposée [100]. Cette technique appelé CFZ Controlée (CFZC) consiste a spécifier un seuil sur les
coefficients h;[sNg+tn] au dessus duquel la technique de forgage a zéro est appliquée. Au dessous
de ce seuil, un autre type d’égalisation est appliqué ou bien une valeur fixée constante du
coefficient d’égalisation est appliquée. Ainsi, on retrouve comme en OFDM les coefficients
d’égalisation donnés par

1 . .
S R S e B A @9
1,q i, F
' constante sinon

d) La technique de Minimisation d’Erreur Quadratique Moyenne (MEQM)

Cette technique déja appliquée dans un contexte DS-CDMA est rencontrée dans la littérature
sous le nom anglais « Minimum Mean Square Error (MMSE) ». Elle consiste a choisir les
coefficients d’égalisation afin de minimiser I’erreur quadratique moyenne entre le signal regu
¢galisé sur chaque composante et le signal de référence [11][70]. Il faut donc minimiser le terme

Jig [SNF + n]=E|‘8i’q[sNF +n]‘2J avec (2.16)
Ei,q[sNF +n] =di’q[sNF +n]—zi’q[sNF +n]><Rl.,q[sNF +n]

Ou E[x] est I’espérance de x.
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En appliquant le principe d’orthogonalité [70], le terme J; [sNr+n] est minimisé si le coefficient
d’égalisation z; [sNgtn] est choisi de telle sorte que le conjugué du signal re¢u R; j[sNg+n] sur une
composante de la bande s soit orthogonal a I’erreur & 4[sNr+n] de cette composante, donc

£] lgi,q [sN, + ”’]R:q [sNv,. + n]] =0 2.17)
On peut vérifier que les coefficients d’égalisation sont donnés par
/’ll.* [SN + n]
Z:, [SNF + n] = g E 019

1
RSB, , [SNF + n]

‘hi’q (sN, + n)‘2 +

Ou RSB, [sNgtn] est le Rapport Signal a Bruit sur une composante de la bande s donné par

£ ﬂhm [sv, +nR [sN, + ”]‘} (2.19)

a;

RSB, , [SNF + n] =

On remarque que cette technique nécessite une estimation du RSB par composante. De plus, on
remarque que lorsque la variance du bruit devient trés faible devant celle du signal utile, le RSB
sur chaque composante tend vers I’infini et ainsi, la détection MEQM devient équivalente a celle
de forcage a zéro.

Notons qu’une autre version de ce type de détection consiste a remplacer le RSB de chaque
composante par un certain seuil déterminé par la qualité de transmission donnée en terme de RSB
du signal de transmission. Dans ce cas, les coefficients d'égalisation deviennent

h:q[sNF +n]

z,,[sN, +n] = — (2.20)
hi,q (SNF + I’l)‘ + W{S]

Ou RSB([s] est le Rapport Signal sur Bruit dans la bande s.

1.3.3. Avantages de ’OFDM-CDMA

L’OFDM-CDMA présente plusieurs avantages majeurs par rapport aux techniques classiques
d’étalement a une dimension.

L’intérét principal de ’OFDM-CDMA réside en son ordre de diversité. En effet, lorsque le
canal est variant en temps et en fréquence, le nombre de répliques différentes augmente en fonction
de I’ordre de diversité temporelle et fréquentielle. Cependant, lorsque les diversités temporelle et
fréquentielle augmentent, le niveau de BAM augmente bien que I’égaliseur essaye de restaurer
I’orthogonalité des codes. C’est pourquoi, un compromis entre le gain de diversité et le niveau du
BAM doit étre fait.

L’étalement a deux dimensions offre aussi une grande flexibilité d’étalement en temps ou en
fréquence en adaptant les dimensions d’étalement dans les deux domaines aux conditions de la
transmission (type de la modulation, le rendement du codage canal, la charge du systéme...) ainsi
qu’aux parametres du canal tels que la fréquence Doppler, I’étalement temporel du canal, la vitesse
du mobile...Par exemple, dans les régions aux périphériques d’une cellule ou le niveau du Rapport
Signal a Interférence et Bruit est faible, 1’utilisation d’une modulation QPSK avec un rendement
faible du codage canal est trés logique afin de permettre une bonne qualité de transmission. Dans
ce cas, plusieurs études ont démontré que le MC-CDMA présente de meilleures performances par
rapport au MC-DS-CDMA qui constitue une certaine forme de ’OFDM [40][41][36]. Donc, le
MC-CDMA est plus bénéifuge dans un environnement multicellulaire alors que le MC-DS-CDMA
est plus bénéfique dans un réseau monocellulaire. L’étalement a 2D se situe alors entre les deux..
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2. Performances des modulations OFDM-CDMA

Nous allons maintenant évaluer et comparer les performances des trois systémes d’étalement
avec un détecteur mono-utilisateur MEQM (MMSE) sous plusieurs conditions de transmission
sans et avec codage canal. Ces performances ont été évaluées a partir des simulations basées sur la
méthode Monte Carlo.

Les performances de ces trois systétmes moyennés sur I’ensemble des utilisateurs actifs sont
donnés en terme du Taux d’Erreur Binaire TEB en fonction du rapport E,/Ny moyen, ou E, est
I’énergie moyenne par bit d’information utile et N est la densité spectrale mono latérale du bruit.
Ce rapport moyenné sur les différentes réalisations du canal pour les N, utilisateurs et prenant en
compte I’énergie ajoutée par le PC est donné par

N, -1 L-1
— P,[s] E(a,) 221
ARLETL 2 Fle] @2y
N, M S N Y g}

u

Dans (2.21), on rappelle que T représente la période d’échantillonnage, P,[s] représente la
puissance par symbole émise par utilisateur m, M est la taille de la constellation, @, est

I’amplitude du trajet ¢ du canal. Notons que les courbes données ci-aprés ne prennent pas en
compte ’énergie dissipée dans la suppression du préfixe cyclique

Dans toutes les simulations de ce document, I’estimation du canal est parfaite, on n’utilise pas
de bande de fréquence de garde ni de fréquences pilotes. Notons aussi que la résolution des trajets
du canal n’est pas réalisée. Pour cela, un sur-échantillonnage suivi d’une interpolation puis d’un
sous-échantillonnage sont des opérations nécessaires a la réception. Notons aussi que la fréquence
d’échantillonnage utilisée dans toutes ces simulations est égale a la largeur de bande utilisée
(20MHz) et le facteur de sur-échantillonnage est égal 5. Les canaux simulés sont principalement
les canaux Bran A et E donnés au Tableau 6.1 de ’annexe 6.3 et un canal a deux trajets a
puissances égales et dont la bande de cohérence et la fréquence Doppler sont deux paramétres
d’étude des systemes.

Aussi, toutes les simulations données dans ce paragraphe sont faites avec des codes de Walsh-
Hadamard, les modulations utilisées sont la QPSK et la 16-QAM. La largeur de bande de
transmission est de 20MHz, le nombre de sous-porteuses est égal & N=64, I’espacement entre sous
porteuses est alors de 312.5KHz, I’intervalle de garde est de 25 échantillons et la longueur des
codes d’étalement N, est fixe (=32) avec des parametres d’étalement temporel et fréquentiel
variables.

Les systéme MC-CDMA est choisi tel que NgxNt=32x1, ’OFDM-CDMA posséde un étalement
tel que NpxNt=8x4 et le MC-DS-CDMA posséde comme paramétres NpxN=1%32.

On définit le paramétre de bande de cohérence normalisée appelé B, par le rapport entre la
bande cohérence B, et I’espacement entre porteuses. Ce paramétre permet de donner I’ordre de
diversité d’une sous-bande de Nr sous porteuses.

2.1. Résultats sans codage canal

2.1.1. Comparaison des systémes d'étalement dans un contexte simple

Dans ce paragraphe, on donne deux exemples simples de comparaison des différents systémes
d'étalement tout en conservant une longueur d'étalement constante. Le but est de donner une
illustration simple sur la supériorit¢ d’un systeme d’étalement par rapport a un autre dans des
environnements différents.

La Figure 2.5 donne les résultats dans un canal de Rayleigh ayant un seul trajet avec une vitesse
du mobile Vy=150Km/h et différentes valeurs du facteur d'étalement temporel. Puisque le canal est
a un seul trajet, on n’a pas de diversité fréquentielle. La diversité temporelle est obtenue par la
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mobilité du canal. Grace a cette diversité temporelle, les performances avec un facteur d'étalement
temporel ¢levé sont bien meilleures que celles avec un petit facteur d'étalement temporel. D'autre
part, pour un facteur d'étalement temporel Nt=1, on n'a pas de gain de diversité fréquentielle (le

canal est plat sur les différentes porteuses) et on retrouve bien les résultats d'un canal de Rayleigh
mono trajet.

La Figure 2.6 donne les résultats pour un canal a 4 trajets ayant une bande de cohérence égale a
IMHz. On constate que dans des telles conditions de transmission (B, égale a 3.2), un gain de
diversité fréquentiel n'est possible qu'a partir d'un facteur d'étalement fréquentiel égal a 4 (Ng=4,
Nr=8). Pour un facteur d'étalement fréquentiel plus grand (facteur temporel plus petit), le gain de
diversité devient plus apparent comme le montre la Figure 2.6.

Une simple comparaison des Figure 2.5 et Figure 2.6 montre que dans un cas I'étalement
temporel est plus bénéfique que 1'étalement fréquentiel et dans un autre cas c'est l'inverse.
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Figure 2.5- Intérét de I'étalement temporel (Canal Rayleigh, 1 trajet, pleine charge, QPSK, V,=150km/h)
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Figure 2.6- Intérét de I'étalement fréquentiel (Canal a 4 trajets, Tmax=20 échantillons a Fs=20MHz, pleine charge,
QPSK, Vm=3km/h)

2.1.2. Résultats en canaux Bran

Les résultats de simulation sans codage canal donnés dans les Figure 2.7 et Figure 2.8 ci-apres
montrent que I’OFDM-CDMA constitue un bon compromis entre le gain de diversité offert par
Iétalement fréquentiel et la conservation de 1’orthogonalité offerte par 1’étalement temporel dans
les canaux Bran a faible mobilité et a faible constellation. Cependant, il est connu que lorsque la
constellation augmente, le BAM augmente par conséquent, le MC-CDMA perd sa supériorité
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obtenue par le gain de diversité obtenue dans le cas de faibles constellations. On retrouve alors des
systémes d’étalement avec des performances presque similaires (Figure 2.8).
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Figure 2.7- Comparaison du TEB des 3 systemes d'étalement (Canal BranA, pleine charge, QPSK, Vn,=3km/h)
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Figure 2.8- Comparaison du TEB des 3 systemes d'étalement (Canal BranA, pleine charge, 16QAM, Vn=3km/h)

Les résultats sans codage canal sont donnés a titre indicatif afin de mettre en évidence le gain
apporté par un type d’étalement donné dans des cas simples et réels de transmission.

Dans un syst¢tme de transmission réel, le codage canal est indispensable. Il permettra
d’améliorer les performances en profitant de la redondance ajoutée ainsi que du gain de diversité.
Dans ce qui suit, on donnera des résultats pour mettre en évidence 1’apport du codage canal.

2.2. Résultats avec codage canal

Avec le codage canal, les conclusions des comparaisons sont bien différentes puisque le
rendement du codage canal et I’entrelacement bit vont beaucoup jouer sur le gain de diversité.
Toutefois, les résultats dépendent toujours du rendement du code, de 1’étalement, de la charge, de
la vitesse du mobile ainsi que de la constellation. A titre indicatif, on donne le résultat présenté en
[63] dans lequel on voit que 1’étalement & deux dimensions est plus bénéfique que 1’étalement a
une seule dimension (Figure 2.9). Sur cette figure, on remarque que pour une vitesse donnée du
mobile, les performances s’améliorent en augmentant 1’étalement temporel. En effet, pour une
vitesse du mobile donnée et un type du canal donné, le temps de cohérence et la bande de
cohérence du canal sont bien définis et par suite les gains de diversité temporelle et fréquentielle.
Ces gains sont obtenus a partir d’un certain couple optimal NgxNr. Cependant, si on augmente
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davantage 1’'un des deux parameétres, une perte de performance dle au bruit d’accés multiple ou
bien au manque de diversité apparait.

Afin de mieux mettre en évidence cette conclusion, on va donner quelques résultats de
simulation sous différents scénarios de communication. Le codage canal utilisé est le codage
convolutif avec un décodeur souple de Viterbi.
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Figure 2.9- Comparaison du TEB des systemes d’étalement suivant les facteurs d’étalement a Eb/N0=8dB a I'entrée
du récepteur [63], pleine charge, codage convolutif de rendement R=1/2

Etudions tout d’abord I’effet de la bande de cohérence du canal sur les résultats. La Figure 2.10
donne le Rapport Ey/Nj en entrée du récepteur nécessaire pour atteindre un Taux d’Erreur Binaire
TEB= 10 pour différentes valeurs de facteur d’étalement fréquentiel et un canal 4 deux trajets
avec deux valeurs différentes de bande de cohérence B.,,=1MHz (B,=3.2) et Bc=100KHz (B,
=0.32). Donc, un gain de diversité fréquentielle peut étre obtenu a partir d’un facteur d’étalement
fréquentiel égal a 3 et 1 respectivement.

Ainsi, on remarque que pour B, =3.2, un gain de diversité optimal est obtenu pour un étalement
fréquentiel Ng=8. La méme remarque peut étre donnée pour B,=3.2. En effet, la diversité
fréquentielle est obtenue quelque soit la valeur du facteur d’étalement fréquentiel. En augmentant
cette valeur, le BAM I’emportera vite sur les résultats.
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Figure 2.10- Comparaison du TEB des systemes d’étalement suivant les facteurs d'étalement (canal de Rayleigh a
deux trajets- QPSK)

La Figure 2.11 donne le méme genre de résultats que ceux donnés en Figure 2.10 pour une
modulation 16-QAM. Cependant, les résultats sont bien différents. En effet, il est connu dans la
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littérature que les grandes constellations sont plus sensibles au BAM que les petites constellations
c.a.d. le BAM va I’emporter sur le gain de diversité. En d’autres termes, le fait d’augmenter le
facteur d’étalement fréquentiel dans le but d’augmenter le gain de diversité revient aussi a
augmenter le BAM. Ceci a pour effet d’augmenter le RSB nécessaire pour atteindre un TEB
donné.
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Figure 2.11- Comparaison du TEB des systemes d’étalement suivant les facteurs d'étalement (canal de Rayleigh a
deux trajets-16QAM)

Intéressons nous maintenant a 1’influence de la vitesse du mobile. La Figure 2.12 donne le
rapport E,/Ny nécessaire pour obtenir un TEB=10" pour différentes valeurs d’étalement temporel
et un canal a deux trajets avec deux valeurs différentes de temps de cohérence 7, =——. On

d
remarque tout d’abord que lorsque la vitesse du mobile augmente, la diversité temporelle augmente
et par suite le RSB nécessaire pour atteindre un TEB=10" diminue. Cette conclusion est
contradictoire avec le résultat donné en Figure 2.9 par [63]. En effet, la conception de I’entrelaceur
temporel joue un réle important sur les résultats. Afin de mener une comparaison nette entre les
différents systémes, il ne faut pas limiter le gain de diversité maximal qu’on peut atteindre par la
taille de I’entrelaceur comme le font [54][55] et [63] qui utilisent des entrelaceurs variant en
fonction du facteur d’étalement. D’autre part, on remarque sur la Figure 2.12 que pour une valeur
de vitesse du mobile donnée, les performances sont meilleures lorsqu’on augmente le facteur
d’étalement temporel. En effet, en augmentant celui-ci, la diversité temporelle augmente et par
suite les performances s’améliorent. Néanmoins, les améliorations ne sont pas si importantes
puisque généralement le gain de diversité temporel n’est pas trés élevé avec les vitesses du mobile
données.

Notons que dans cette figure, on n'a pas pris en compte l'effet d'Interférence Entre Porteuses IEP
[52] qui pourrait se former lorsque le canal bouge vite. Celui ci sera établi ultérieurement aux
chapitres 4 et 5.
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Figure 2.12- Comparaison du TEB des systemes d’étalement suivant les facteurs d'étalement (canal de
Rayleigh a deux trajets-QPSK)

Finalement, dans des canaux réels tels que le BranA, la bande de cohérence normalisée du canal
est égale a peu pres a 8 c.a.d. un gain de diversité fréquentielle est obtenu a partir d’un facteur
d’¢étalement fréquentiel égal a 8. Cela veut dire que le MC-CDMA (Nr=32) I’emporte bien sur le
MC-DS-CDMA (Ng=1). L’OFDM-CDMA (N§=8) se situe alors dans un cas intermédiaire entre les

deux (Figure 2.13).

1,00E+00 \L
1,00E-01

N

A

o

Ll

=

o

= 1,00E-02 |

£

2]

5

® 1,00E-03 -

I

he)

5 —e— MC-CDMA

T 1,00E-04 |

= —8— OFDM-CDMA

—A— MC-DS-CDMA
1,00E-05 1 1 1
0 1 2

4 5
Eb/NO (dB)

6 7 8

10

Figure 2.13- Comparaison des systemes d'étalement (canal BranA)

Dans un canal du type BranE, des conclusions similaires que celles en BranA peuvent étre
déduites. Cependant, puisque la RI du canal BranE est différente, un autre compromis d’étalement
temporel fréquentiel existe pour chaque vitesse du mobile et pour les différentes hypotheses de
simulation. Ayant une bande de cohérence normalisée B,=2, un bon compromis entre le gain de
diversité et le bruit d’accés multiple est obtenu en canal BranE pour un facteur d’étalement
fréquentiel égal a 4 ou 8 comme le montre la Figure 2.14.
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Figure 2.14- Comparaison du TEB des systemes d'étalement suivant les facteurs d’étalement (canal BranE)

A partir des résultats donnés avec codage canal, on peut déduire que plusieurs paramétres
peuvent jouer sur les performances en étalement a 2D. La bande de cohérence et le temps de
cohérence du canal jouent un rdle trés important dans les comparaisons ainsi que le type de la
constellation. D’autres paramétres tels que le codage canal et la charge peuvent aussi jouer un role
important sur les résultats.

D’aprés ce qui précéde, on conclut qu'un compromis entre gain de diversité et bruit d’acces
multiple exigeant un couple d’étalement (Ng,Nt) existe amenant & de meilleures performances de
la communication d’ou le bénéfice de I’étalement & deux dimensions.

3. Conclusion

Dans ce chapitre, on a détaillé le principe de base des trois combinaisons d’étalement avec des
modulations a porteuses multiples. Les différents types de récepteurs mono-utilisateur sont
évoqués ainsi qu’un modele analytique de transmission. Les performances des trois systemes MC-
CDMA, MC-DS-CDMA et OFDM-CDMA sont alors présentées avec et sans codage canal et avec
plusieurs scénarios de simulation.

A partir de ces résultats, on a pu conclure qu’un certain compromis d'étalement temporel-
fréquentiel existe toujours afin d’atteindre des performances optimales du systéme. Celles-ci sont
généralement atteintes pour un systéme utilisant 1’étalement a 2D. Aussi, elles dépendent de
plusieurs paramétres tels que le codage canal, la charge du systéme, la constellation, la bande de
cohérence et le temps de cohérence du canal.
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3 LES ERREURS DE SYNCHRONISATION
DETERMINISTES DANS LES SYSTEMES OFDM-
CDMA

Un probléme majeur dans les techniques a base de I’OFDM est que certaines erreurs de
synchronisation détruisent 1’orthogonalité entre les sous porteuses et introduisent ainsi une
interférence entre les symboles ou bien une interférence entre les sous porteuses. Ceci a pour effet
de dégrader les performances du syst¢tme de communications. Dans les systémes OFDM-CDMA,
ce probléme est plus grave puisque, outre les interférences introduites, il amplifie le BAM ce qui
dégrade les performances.

Dans ce chapitre, nous étudions 1’effet d’une erreur de synchronisation sur les performances de
I’OFDM-CDMA. Nous proposons un modele d'un canal discret équivalent qui permet d'avoir une
représentation discréte de la transmission prenant en compte les différentes erreurs de
synchronisation et les filtres de mise en forme. Les performances sont mesurées par la dégradation
du Rapport Signal a Interférence plus Bruit (RSIB) et le Taux d'Erreur Binaire (TEB) au niveau du
récepteur. Pour cela, on propose une méthode analytique basée sur le calcul du RSIB en sortie du
détecteur. Or, le calcul du RSIB dépend des codes d’étalement, il sera trés difficile de le calculer
lorsque le nombre d’utilisateurs et la longueur du code d’étalement deviennent élevés. D’autant
plus, dans un systéme réel ou on a besoin d’estimer le RSIB (pour 1’évaluation de la qualité de
service par exemple), le mobile doit le faire chaque fois qu’un nouvel utilisateur accéde au réseau
ou bien chaque fois qu'un utilisateur le quitte. Celui-ci complique la tache et rend le temps
d’estimation et de calcul difficile.

Dans la littérature, plusieurs études ont supposé que les codes d’étalement sont des codes
aléatoires pour s’affranchir de leurs valeurs réelles dans le calcul [23][90][102]. Ceci est fait en
calculant I’espérance, sur I’ensemble des codes d’étalement, des termes les comprenant. Mais, ces
calculs ne prennent pas en compte 1’orthogonalité des codes. Ainsi, on ne peut pas les appliquer
dans le cas d’une liaison descendante de I’OFDM-CDMA qui utilise des codes orthogonaux pour
la transmission. Pour résoudre ce probléme, les auteurs de [17] utilisent les théories des matrices
aléatoires et de la probabilité libre en supposant que les matrices des codes d’étalement suivent une
loi de distribution de Haar [78]. Cette supposition est purement technique et n’a aucune influence
sur leurs résultats. Leur solution va constituer notre base de calcul du RSIB en sortie du détecteur
prenant en compte ’orthogonalité des codes. Ceci nous permettra de proposer des formules
donnant I’imapct des erreurs de synchronisation variées sur le RSIB.

Le passage au TEB se fait en passant par la fonction erfc en supposant des interférences a
distributions gaussiennes. On vérifiera que cette supposition est vraie pour quelques types
d’interférences seulement. Les performances en terme du RSIB et du TEB en présence des erreurs
de synchronisation seront alors validées par des simulations Monte Carlo.
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Vu les conclusions du chapitre précédent sur les comparaisons de performances ou le choix
d’un mode d’étalement est critique, on essaie dans la conclusion de ce chapitre de déduire des
résultats pouvant donner une idée sur la supériorité d’'une méthode d’étalement ainsi que les
limites d’erreurs admises par cette méthode. Les résultats donnés dans ce chapitre concernent les
erreurs de synchronisation temporelle, de fréquence porteuse et de fréequence d’échantillonnage.

1. Modele du canal discret équivalent en bande de b  ase

1.1. Introduction

Dans une communication numérique, le schéma classique de transmission en bande de base est
formé principalement par le filtre d’émission, typiquement filtre > Nyquist, par le canal physique
de propagation et par le filtre adapté de réception. Dans le cas d'un systéme parfaitement
synchronisé, les filtres de mise en forme d'émission et de réception peuvent étre négligés dans la
modélisation et on travaillera directement sur un modele discret. Mais, lorsqu’une erreur de
synchronisation vient perturber la réception, ces filtres de mise en forme doivent étre pris en
compte afin de voir comment ils peuvent agir sur la réception. Le but de cette section est de donner
un modé¢le équivalent discret du canal qui prend en compte ces filtres ainsi que les erreurs de
synchronisation. Ce modéele discret sera alors utilisé dans la représentation discréte de la
transmission. Afin de simplifier notre étude, nous traitons la transmission en OFDM-CDMA
comme une transmission successive de séquences de taille (N+v) échantillons équivalente a la
taille d'un symbole OFDM.

1.2. Application a I'OFDM

Le schéma de base d’une communication numérique est donné¢ en Figure 3.1. Les séquences
d’échantillons x[k] de taille (N+Vv) (k indique I’indice de 1’échantillon dans la séquence I)
représentant les données sont soumises a un filtre passe bas de mise en forme continue v(t) (par
exemple filtre 2 Nyquist) dont la fonction de transfert est donnée par V(f). Le signal est alors
transmis autour de la fréquence porteuse de I’émetteur Frx. Il sera ensuite émis a travers le canal
dont la fonction de transfert est donnée par h"'*(f) puis soumis a un bruit additif gaussien n"*(t). En
réception, la conversion en bande de base se réalise par une transposition inverse autour de la
fréquence porteuse du récepteur Frx généralement différente de Fry. Le signal passe alors a travers
le filtre adapté de réception dont la fonction de transfert est donnée par V() (H désigne hermitien)
puis échantillonné a un rythme T,=1/f; différent du rythme d'émission T telle que T=1/f. f; est la
fréquence d'échantillonnage d'émission et f; est celle de réception.

IIHF(t)

hHE() Con\gell;smn = VH(f)

_| Conversion
HF

Y

—* V@

Figure 3.1- Schéma de transmission en OFDM-CDMA

Sans perte de généralité, la transmission peut étre représentée par un signal €quivalent en bande
de base c.a.d. les enveloppes complexes des signaux. Par suite, le signal complexe en bande de
base a la réception peut s’exprimer a partir du signal complexe en bande de base a 1’émission
soumis & la fonction de transfert du canal équivalent en bande de base auquel s’ajoute du bruit
gaussien représenté en bande de base [70]. Pour prendre en compte les erreurs de synchronisation,
on va faire, sans perte de généralité, les suppositions suivantes:

* Les oscillateurs de fréquence porteuse et de fréquence d’horloge de I’émetteur sont régis par
les phases respectives suivantes

85, () = 27yt et By (1) = 277 1 G
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» Les oscillateurs de fréquence porteuse et de fréquence d’horloge du récepteur sont régis par
les phases respectives suivantes :

67 () = 27F, .t — 0O (1) et B! (£) = 27 .t = AE" (1) 32)

Les équations (3.1) et (3.2) signifient que les oscillateurs de I’émetteur sont considérés les
oscillateurs de référence. La différence de phase entre l'oscillateur de fréquence porteuse de
I’émetteur et du récepteur est donnée par :

AO” (t) = A + O(t) (33)

A chaque instant t, le terme AB modélise une différence de phase constante entre les oscillateurs
de fréquence porteuse de 1’émetteur et du récepteur et le terme 6(t) indique la différence de phase
variable en temps.

La différence de phase entre 1'oscillateur de fréquence d'horloge de I'émetteur et du récepteur se
traduit par un retard sur les instants d'échantillonnage. Il est donné par :

AE" (1) = D" (1).T, (271) = A& +&(t) (3.4)

Le terme A modélise une erreur sur I’instant du déclenchement de 1’échantillonnage en
réception (erreur de fenétre temporelle) et &(t) modélise une erreur de dérive des instants
d’échantillonnage’.

Le modé¢le de transmission en OFDM, sans bruit additif gaussien, est alors représenté par la
Figure 3.2. Le but est de le remplacer par le mode¢le de transmission équivalent de la Figure 3.3.

N-1
IAG+ 6
Zq:;;V5(t ~(gV +v) +&)T;) x(0 oxply(00+00)] ult-0&" @)
Xk > V() > hy(h) V*(f) - 4— r[u]
Données discretes
Données Filtre Y2 Canal regues
discretes Nyquist

Figure 3.2- Schéma de transmission compte tenu des erreurs de synchronisation

— h(fu]
XqlK] nu]

Figure 3.3- Schéma équivalent du canal comprenant les erreurs de synchronisation

Dans I’annexe 6 .1 , on vérifie que la fonction de transfert du canal discrétisé en fréquence n et
en temps u, dans une transmission OFDM pure, est donnée par :

s = [ S g [Hlexp- ,-Z,T;T@}xp{ ot e e ortoo [ wvee

B=(—-q)N+v) (3.5)
t,=[I(N+v)+u]T;
Ml = Euu - (N - 1)]Tv + ﬂ[rv + g(l.tl,u J + A{J et

M, =E|(u+v)T, + AT, +¢&t,, ) + A&

! L'erreur de synchronisation de fréquence d'échantillonnage est une erreur cumulative en fonction du temps
c.a.d. elle augmente en fonction de l'instant d'échantillonnage. C'est aussi pareil pour l'erreur de
synchronisation de fréquence porteuse. Cependant, leurs évaluations en temps sont linéaires. Donc, le modéle
donné ici traite un probléme plus général.
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Dans I'équation (3.5), la notation E\_xj représente la partie entiere de x. 1’expression de la

fonction de transfert est composée de trois facteurs. Le premier consiste en la TFD sur k d'une
partie de la RI du canal. La troncature éventuelle de la RI du canal est diie a l'erreur de
synchronisation de fenétre temporelle. Lorsque cette erreur est nulle, le premier terme devient égal
a hn] la TFD de la RI du canal gjk].Le deuxiéme facteur consiste en une rotation de phase
dépendante de la porteuse n. Celle ci est dlie & une erreur de synchronisation temporelle (fenétre ou
¢chantillonnage). Le troisieme facteur consiste en une rotation de phase diie a une erreur de
synchronisation de fréquence porteuse. Celle ci est indépendante de l'indice de la sous porteuse n.

Finalement, lorsque le systéme est parfaitement synchronisé, le coefficient hf i’][n;u] du canal

équivalent devient égal a hj[n], la TFD de la RI du canal.

L’¢équation (3.5) est de grande importance puisqu’elle permet d’écrire le signal en entrée du
récepteur OFDM, a chaque instant u, comme une TFDI du produit des coefficients hi 6;[n;u] du

canal équivalent et des symboles transmis sur les différentes sous-porteuses et cela
indépendamment du type de I’erreur de synchronisation. Ainsi, le signal temporel regu a chaque
¢chantillon u peut s’écrire comme :

/+]1 Np -1

= 8 Sobbibudon{ pre |l enl] w=0nv- 65

q=I-1n=0

1.3. Application a 'OFDM-CDMA

Dans un systtme OFDM-CDMA, nous démontrons dans (6.12) de I'annexe 6 .1 que la fonction
de transfert du canal se traduit par :

k)}exp{ e +”[;;T +AE+E[¢,,u]]}exp{j2/I(A9+9[tj,u])}

avec B=(j— )N (N +v)+(I—q)(N +v)
ti1u = JNp (N+v)+I(N+v)+tu
M, =Elu-(N-D|T, + g, + &, |+ D et
M, =E[+W)T, + T, +&|,,, |+ A¢]

La encore, on retrouve les trois facteurs qui traduisent les différentes erreurs de synchronisation.
Dans cette équation, on note aussi que les doubles indices (j,l), (i,q) correspondent au symbole
OFDM 1 du symbole OFDM-CDMA j ainsi qu’au symbole OFDM q du symbole OFDM-CDMA i
respectivement. Avec cette expression du canal équivalent, on pourra écrire le signal recu comme
une TFDI du produit des coefficients du canal équivalent et des symboles émis sur les différentes
sous-porteuses.

hJ,)(, q)[sN +nul = Lz g,q[k]exp(—]277 N

=M, s

2. Les systemes OFDM-CDMA en présence d'erreur de
synchronisation

2.1. Expression générale du symbole détecté

Depuis son apparition, I’OFDM a fait 1’objet de nombreuses analyses au niveau de sa sensibilité
aux erreurs de synchronisation [25][48][66]. La sensibilité des techniques MC-CDMA et MC-DS-
CDMA aux erreurs de synchronisation a été étudiée par Steendam et Monoeclay dans des liaisons
descendantes et montantes [83][84][85]. Leurs études basées principalement sur un canal Gaussien
et un récepteur CFZ ne sont pas suffisantes puisqu’un canal de Rayleigh pourrait totalement
changer les conclusions des comparaisons. Par ailleurs, avec un détecteur différent que celui d’un

(3.7)
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CFZ, les conclusions pourraient aussi étre différentes. D’autre part, dans leurs études, les codes
sont supposés du type i.i.d. et la propriété d’orthogonalité entre les codes n’est pas prise en compte.

Dans cette section, on cherche a donner une expression générale de la détection dans un systéme
OFDM-CDMA en tenant compte de l'orthogonalité des codes. Le modéle de transmission a
¢talement 2D estt toujours celui du chapitre 2. Toutefois, il faut tenir compte des différentes
erreurs. Afin de mettre cela en évidence, on supposera que la transmission se fait dune facon
idéale et que seule la réception est entachée d'erreur.

Ainsi, avec le modele du canal équivalent donné dans la section précédente, on est capable
d'écrire le signal temporel regu a chaque instant u comme une TFDI du produit du signal
fréquentiel transmis sur les différentes sous-porteuses par les coefficients du canal donnés par (3.7)
comme :

J - - N . +
i [u] = 2 [bi,q [SNF + n]hf_;{,)’(,.,q) [SNF + n;u]exp(j2ﬂ¥ uﬂ +n,, [u] (3.8)
j=j—1Ls 0

Dans (3.8), le terme n;;[u] représente le bruit additif gaussien de variance O bz . La somme sur q

représente I’interférence entre les symboles OFDM a I’intérieur d’un symbole 2D et la somme sur i
représente I’interférence entre les symboles OFDM-CDMA (cf. Figure 2.4). Cette double somme

est due & une erreur de synchronisation temporelle. Le terme A, [SN Pt n;u]représente la

fonction de transfert du canal sur la porteuse n de la bande s qui prend en compte les différentes
erreurs de synchronisation.

Apres le passage a travers la TFD, le signal sur la porteuse d’intérét p de la bande d’intérét w
peut s’écrire

J*tl oS-
}QjJ[VV]v% +-}7] .;2: :2: l% q[‘id\] +-}7]¢31(‘V s, p,n, l q) + ]V»ziziijl exl)( ~]2]7- N

i=j-1s=0 n=0 u=0

WN, +p ] (3.9)

Ou la fonction @représente les coefficients multiplicatifs de passage entre les symboles sur les
différents sous-porteuses d’émission et ceux des sous-porteuses de réception. Elle rassemble donc
la TFDI avec ’intervalle de garde, le canal équivalent comprenant les erreurs de synchronisation
ainsi que la TFD de réception avec la suppression de I’intervalle de garde. Elle traduit la TFD

suivant l'instant d'échantillonnage u de la fonction %7, ; [SN Fn; u] . Elle est donnée par :

(Ww=s)Np +(p—n) uj (3.10)
N

@, (w, s, p,n,l,q)= Zh(/ D) [sNF + n;u]exp(— Jj2Ir

Cette fonction est trés importante puisqu’elle rassemble globalement la transmission. C’est le
point clé dans la modélisation des différentes erreurs et dans les différentes représentations
ultérieures. Pour un systéme de transmission sans erreur de synchronisation c.a.d. w=s, p=n, 1=q,
J=1, cette expression est égale a la TFD 4, [sNp+n] de la RI du canal.

Sans perte de généralité, on va supposer comme au chapitre précédent qu’on est intéressé par les
données de I'utilisateur 0. Aprés égalisation du canal par les coefficients z; [WNgt+p], et
redistribution sur un plan temps-fréquence, le symbole détecté de 1’utilisateur 0 est obtenu en

désétalant par son propre code C : [w]. Le symbole détecté s’exprime par :
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Np=INy -1

dj,O [W] z Z Co.w [pNT + l]Zj,l [WNF + P]R‘f,z [WNF + p]

p=0 1
j+1 §—1 Np=IN; -1 -IN;

z ZZCOM[PN +l]zj,(wN +p z Z[b,q[sN +n]qojl(ws p.n,l q)]

i=j-1s=0 p=0 [=0 n=0 ¢=0
wN, +p
—Uu
N

(3.11)

r =Ny -1

% SV, il b, IS el - 2

A la différence de (2.6) ou le symbole détecté contient trois termes simples, on remarque que

lorsque le systéme fait une erreur de synchronisation, le symbole détecté devient plus complexe.

En effet, en plus du BAM et du bruit gaussien, I'IES et l'Interférence Entre Porteuses (IEP)

viennent perturber la transmission ce qui dégrade les performances. D’autre part, on voit que la

dissémination des différents termes agissant sur le symbole regu est assez complexe, ¢’est pourquoi

on va adopter une représentation matricielle dans la suite. Cette représentation va nous permettre
en plus de proposer une méthode simple et efficace pour I’estimation du RSIB.

2.2. Expression matricielle du symbole détecté

Dans un systéme parfaitement synchronisé¢, on remarque que la matrice /,[s]du canal donnée

en (2.7) et (2.9) est diagonale puisqu’elle correspond au seul effet du canal sur les sous-porteuses
concernées. Mais, a cause des erreurs de synchronisation, la matrice du canal n’est plus diagonale
puisqu’elle prend en compte I'interférence entre les sous-bandes et les sous-porteuses de chaque
bande ainsi que de ’interférence entre les symboles. On la définit alors par

Aj,i[ms’OaO] Aj,,-[W,S,O,l] Aj’i[W,S,O, N, —1]
Thed S T
Hj,i[W’s] = = : : = :
Af’i[mS’NF —1,11] Af’i[mS’NF _1’1] A/‘,i[WaSaNF LN _1] (3.12)

@,i(msapanaonNT _1)
@, (ws,p,nl,N, =1)

@’i(\/\/,S,p, n,0,0) (%(W,S, panaoal)

A [ws.p.n| = Q,l(w,s,:p,n, 9

@,i(msapanaNT_lao) @,i(msap’n’NT_l’l) g,i(ms’pan’NT_laNT_l)

L’équation (3.12) évoque le fait que la matrice du canal dépend des couples d’indices (j,i) et
(w,s) et non plus des indices j et w seuls comme c’était le cas en (2.7). En fait, pour i#j, la matrice

H,, [w, S] évoque I’'[ES et pour (i=j et s#w), elle évoque I’IEB.

D'autre part, on voit bien que les composantes de cette matrice sont issues de la fonction
@{w,s,p,n,1,q). Malheureusement, dans une transmission réelle, il est plus facile d'estimer la partie
diagonale de H [w S] Donc, en ce qui concerne 1’égalisation, on ne consideére que les termes

diagonaux (j=i, w=s et p=n). Et donc, la matrice d'égalisation du canal Z j[w] de taille N xN, est

définie a travers sa diagonale. Pour un égaliseur du type MEQM, les coefficients de Z ;[w] sont

donnés par
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@,]‘(Wa Wapapalal)

Zj,I[WNI-‘+p]: 1

+ RSB[w] (3.13)

@, (w.w. p. p. 1,

avec qo_j,_j(wawapapalal) Zhll)(jl)[WN +pau]
@, (w,w,p,p,L.]) est la moyenne temporelle de la fonctlon de transfert du canal sur N échantillons
aP[w]
2

g,

c.a.d la durée utile du symbole OFDM. RSB[w] =

est le RSB sur la bande w ou 0=N,/N, est

la charge du systéme et p[y] =

u m=1

dans la bande w.

Afin d'avoir une représentation matricielle complete, on définit aussi les matrices C[s] de taille

NxN et U[s] de taille Nex(N,-1) qui correspondent respectivement aux codes embrouillés de

tous les utilisateurs dans la bande s et aux codes embrouillés des utilisateurs interférents. Les
puissances de ces derniers sont données par la matrice Q de taille (N,-1)*(N,-1). On définit aussi

le vecteur @, [S] de taille (N,-1)x1 traduisant les données des utilisateurs interférents.

Uls]=(C\[s1, ColsTwns C 1 51

Ols]= diag( Pl[s],....,\/PN”_1 [s]) (3.14)

. [5] =01 (50,5 )]

En utilisant les représentations matricielles données en (3.12), (3.13) et (3.14), I’expression
générale du symbole détecté de I’utilisateur 0 sur la bande w est donnée par :

a; wl=1,+1, +1, +1;+1, avec

1, =R IwIC) [w]z IwlH ,,[w, wIC, [W]a, ,[w]

1 =¢) W]z, tmH ,  Tw, wiu[wlelsa, [w]

5o (3.15)
[WIH , [w,sIC[s]Pls]a,[s]

I, = z SZ: cl [W]Z il s]g[s]g[s]&[s]

1,=cl [w]Z [wIN, [w]

Dans I’expression ci-dessus, on peut distinguer cinq termes: /, qui correspond au signal utile de
I’utilisateur considéré, I; détermine le bruit interférence d’acceés multiple correspondant aux
signaux a destination des autres utilisateurs dans la bande étudiée w, I, correspond a I’interférence
portée sur la bande w par les signaux de toutes les autres bandes de tous les utilisateurs, /;
représente I’[ES (die a une erreur de synchronisation temporelle) et /, le bruit additif blanc
gaussien pondéré par les coefficients d’égalisation z; ,[wNg+n] et les chips des codes d’étalement
de I'utilisateur considéré.

C’est le symbole estimé §;o[w] qu’il faut maintenant analyser afin de bien préciser les limites de
tolérance d’une erreur de synchronisation. En effet, les perturbations provoquées par le canal de
transmission incluant des erreurs de synchronisation entrainent non seulement une perte
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d’orthogonalité entre les signaux issus des différents utilisateurs mais aussi de 1’interférence
provenant des autres bandes et des autres symboles. Une bonne fagon pour déterminer ces limites
consiste alors a estimer le RSIB en sortie du récepteur. Ceci permet de préciser les valeurs a partir
desquelles le signal utile des symboles estimés devient perturbé par une erreur de synchronisation.

2.3. Calcul du RSIB

Dans une communication entre une station de base et le mobile, plusieurs paramétres doivent
étre estimés par le mobile afin de permettre une communication fiable. Un des paramétres
importants est le RSIB puisqu’il permet de décrire la qualité de service du mobile en question. En
effet, I’estimation du RSIB permet au mobile de trouver la capacité de transmission, sa fiabilité et
le débit maximal qu’il peut demander. Cependant, cette estimation nécessite une connaissance
préalable des codes d’étalement lorsqu’on est dans un contexte du CDMA ce qui complique la
tache d’estimation.

Dans cette section, on propose une nouvelle méthode d’estimation du RSIB indépendamment
des codes d’étalement rendant la phase d’estimation plus simple. Aussi, I’estimation du RSIB
permet de décrire 1’effet des erreurs de synchronisation sur la qualité de transmission ainsi que sur
les performances des systémes.

2.3.1. Expression du RSIB en sortie du détecteur

En sortie du détecteur, le RSIB d’un utilisateur donné sur chaque bande w du symbole j est
obtenu en calculant les variances des différents termes de (3.15) formant le symbole recu. En
supposant que les symboles de données sont indépendants identiquement distribués de moyenne
nulle et de variance unité, les différentes interférences deviennent décorrélées. Le RSIB est alors
par :

E|1,[ (3.16)
E|L[" + E|L| + E|I,]" + E|1,|

RSIB [w]=

Lles expressions des variances des interférences sont données par :
ﬂ[‘ = W]CH[W]Z WWC[W]
Bif =G Wz i, U[W]QZ[W]U” [l Do 2, G o]

ﬂ] ‘ —ZCH [W]Z [w] wss] C[S]P2 s|C” [S]H w, S]H Zw "G [w]

IR Z ZCH[W]Z Dwsics]P S]CH[S]H.’I,[W,S]HQ [l G, [W]

i=j-15=0
%]

L[ =fét Zj[w]zj[w]”j

(3.17)

L'expression du RSIB donnée par (3.16) et (3.17) parait assez complexe. En effet, il faut pour
chaque symbole recu connaitre les codes des différents utilisateurs, leurs puissances d’émission
ainsi que les coefficients d’estimation du canal. En plus de la complexité du calcul, il faut le
réinitialiser chaque fois que la station de base change 1I’ensemble des codes alloués aux utilisateurs.
Pour remédier a ce probléme, une bonne solution consistera en une estimation du RSIB
indépendamment des codes d’étalement et des puissances des différents utilisateurs. En se basant
sur quelques propriétés des matrices aléatoires et de la probabilité libre, on propose dans la suite
une méthode d’estimation du RSIB qui dépend seulement de la longueur des codes d’étalement,
des coefficients du canal et de la charge du systéme ce qui facilite sa mise en ceuvre.
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2.3.2. Expression simplifiée du RSIB en utilisant des propriétés asymptotiques

Tse et Hanly sont les pionniers de 1’application de la théorie des matrices aléatoires a I’analyse
des systemes CDMA dans un contexte de récepteur multi-utilisateurs [90]. Leur idée de base était
d’utiliser la distribution asymptotique des valeurs propres des matrices aléatoires. Ils ont alors
démontré que, pour des codes d’étalement du type i.i.d., lorsque le nombre d'utilisateurs et la
longueur du code d’étalement augmentent vers I’infini avec un rapport a=N,/N, constant, le RSIB
appelé RSIB asymptotique tend vers une valeur qui ne dépend que de la distribution des puissances
des différents utilisateurs. Shamai et Verdu ont obtenu en méme temps le méme résultat que Tse et
Hanly en admettant une puissance égale pour tous les utilisateurs [93]. Toutefois, le modele avec
des matrices aléatoires i.i.d. n’est pas vérifi¢ dans une liaison descendante du type DS-CDMA ou
bien OFDM-CDMA puisqu’il ne prend pas en compte 1’orthogonalité des codes.

Du point de vue technique, les matrices telles que les matrices de WH ne sont pas du type i.i.d.,
et requicrent par la suite une étude plus approfondie afin de connaitre leur comportement pour des
dimensions larges des systémes. Un premier recours a des théories mathématiques de base telles
que la théorie de la probabilité libre, initialement introduite par Voiculescu [97] pour la solution
des problémes d’opérateurs algébriques, a constitué une bonne directive pour Tse et Evans [23].
Depuis, plusieurs études ont été menées pour appliquer cette théorie dans le cadre des
communications. Pour considérer I’orthogonalité des codes d’étalement, les auteurs de [17]
supposent que la matrice d’étalement suit une loi de distribution de Haar. Cette loi repose sur le
fait que la distribution des valeurs propres de la matrice d’étalement reste inchangée par
multiplication & droite par une matrice unitaire’. Bien siir, cette supposition tirée des propriétés de
la théorie des probabilités libres reste technique et ne sert que pour se passer de la dépendance des
codes d’étalement. En effet, les simulations données en [17] et [39] pour un égaliseur MEQM et un
systtme MC-CDMA valident le modéle analytique et font bien avancer les études menées dans ce
domaine. Dans [12], on se sert aussi de cette théorie pour comparer les performances
asymptotiques d’un détecteur MEQM optimal et sous optimal d’un systeme DS-CDMA utilisant
des codes orthogonaux.

En ce qui concerne notre étude, on va utiliser quelques propriétés des matrices aléatoires et de la
probabilité libre afin de déterminer une expression simplifiéee du RSIB appelé RSIB
asymptotique.

Propriété 1: Cette propriété a été initialement donnée en  [23]. Si
C, = \/L[cm(O),...., ¢, (N, _1)]7 est un vecteur dont les entrées sont des variables aléatoires

N :

complexes indépendantes identiquement distribuées de moyenne nulle, de variance unité et de

moment d’ordre 8 fini, et M est une matrice déterministe uniformément bornée alors,

C:]\éC_mD po_’NLtr(i) (3.18)

c

Propriété 2: Soit C une matrice aléatoire unitaire de taille N.xN, ayant une distribution de
Haar. C peut étre décomposée en un jeu d’un vecteur C, de taille N, et d’une matrice U de taille

Nex(Ny-1) donnée par (3.14) : € =(C,,U) . On vérifie d’aprés I"appendice IV de [12] que

volu"opg-ab(l-c,cl) (3.19)

? Une matrice A est dite unitaire si elle vérifie la relation A.A"=A" A=T ot I est la matrice identité et H désigne
le transposé conjugué.
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Ou Q est la matrice donnée en (3.14), P estla puissance moyenne de utilisateurs interférents et

I est la matrice identité.

On rappelle que la nécessité de cette distribution est seulement technique et n’influe pas sur les
résultats. Toutefois, elle simplifie la déduction de la propriété. Cette décomposition est trés utile
dans un systéme CDMA. En effet, la matrice des codes d’étalement est décomposée en un vecteur
contenant le code de ’utilisateur en question et une autre matrice contenant les codes des
utilisateurs interférents. En réception, si on ne connait pas les codes des utilisateurs interférents,
cette propriété nous permettra de s’affranchir de cette information.

Propriété 3: Cette propriété est donnée en [28] pour démontrer « I’indépendance » entre la
matrice des codes et celle des coefficients du canal.

Encore une fois, on se base sur le fait que C est une matrice aléatoire unitaire de taille N.xN,
ayant une distribution de Haar pour en déduire que CQ*C" et Z" H" HZ sont asymptotiquement

indépendantes presque partout. En d’autres termes, on vérifie que si C vérifie les conditions

notées ci-haut, on obtient
1 H o H o H 1 o), 1 H (3.20)
 MEHCOCH 2" |00 - - ilZHH" 2 < nco'C”

Pour plus de détails sur la théorie de la probabilité libre, [9] constitue une bonne référence. Dans
ce qui suit, on utilise ces propriétés pour déduire une forme simplifiée de 1’estimation du RSIB
indépendamment des codes d’étalement.

Ainsi, en supposant que C, [W] est aléatoire, (3.18) est utilisée pour évaluer et simplifier E[I,|*. En
plus, Co[W] et C [s] sont pratiquement indépendants & cause de [’utilisation des codes

d’embrouillage différents dans les différentes bandes, on peut déduire que E|L|’et E[I;]* peuvent
s’écrire d’aprées (3.18)

E|L| =Niszlt (z j,j[w,s]g[s]g[s]g[s]ﬂj,i[w,S]Hzj[w]H)
< T = (3.21)
E|L|" = Zi SZit (z [wlH [w,s]g[s]£2[S]Q[S]Hj’i[w,s]f[Zj[W]H)

En appliquant (3.19) pour le calcul de E[I,* et (3.20) pour le calcul de E|L,]* et E[I;]*dans (3.21), on obtient

Hi| =BR[]

AL = ZP[S]W{Z [w] JmslH, [w,s]HZj[w]Hj (3.22)

(SO
SEW

A =< Z ZP[S]I{Z [WH,

CL j—15=0
i#j

it =% ozl bl |

¢

ol 20, )

c

i -ap[w]{Nr{z o, bl ol 20 |- {2,

M¢%W$4Wq
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L’équation (3.22) montre que le RSIB peut étre maintenant estimé en sortie du module
d’estimation du canal puisque on n’a besoin que des estimées de coefficients du canal sur les
différentes sous-porteuses. Toutefois, on doit verifier que la longueur des codes est suffisamment
grande. D’ autre part, la nécessité de connaissance des puissances des différents utilisateurs est
transformée en la nécessité de la connaissance de la puissance moyenne des utilisateurs
interférents ainsi que la puissance de [’utilisateur en question. Aussi, on remarque que le RSIB
dépend fortement de la charge du systeme: il est d’autant plus élevé que la charge du systeme est
faible. Ceci constitue ce qu’on appelle le modele asymptotique dans la suite. Finalement, on
appellera I[w]=E|I,’+ E|I,’+ E|LI’+ E|I|’+ E|L|’ linterférence totale dite @ une erreur de
synchronisation.

3. Les systemes OFDM-CDMA en présence des erreurs
de synchronisation déterministes

Dans cette section, on étudie 1'effet d'une erreur de synchronisation déterministe sur les systémes
OFDM-CDMA. Par déterministe, on veut dire que l'erreur prend une valeur déterministe tout au
long de la transmission. Dans cette section, on traite séparément les erreurs de synchronisation
temporelle k, (la fenétre de la TFD), de fréquence porteuse telle que AF= Frx-Frx=constante ou Frx
et Frx sont les fréquences porteuses respectives d’émission et de réception, et de fréquence
d’échantillonnage telle que AT=T-T, ou T; et T, sont les périodes d’échantillonnage d’émission et
de réception.

3.1. Erreur de synchronisation temporelle

Pour une erreur de synchronisation de fenétre temporelle, les équations (3.3) et (3.4)
deviennent :

AG” (1) =0 et AE" (1) =AE =k, T, (3.23)

Trois cas peuvent se présenter:

* Si le coefficient ko vérifie la relation 0<k,<v-W, aucune interférence entre les symboles
ne se produit et on peut récupérer correctement le signal fréquentiel a travers la TFD
grace a la structure du symbole OFDM. C’est la plage de bonne synchronisation.

e Si le coefficient k, est positif vérifiant la relation v-W<ky<v, une interférence
supplémentaire s’ajoute au signal utile provenant du symbole OFDM précédent.

* Si le coefficient k, est strictement négatif (k<0), une interférence supplémentaire
provenant du symbole OFDM suivant ainsi que de I’IEP s’ajoutent au signal utile.

Les trois cas sont détaillés par la Figure 3.4. On note que si 1=0 ou I=Nz-1, I’interférence sera
introduite d’un symbole OFDM appartenant a un symbole OFDM-CDMA différent.

TFD (-1)*™ symbole

¥

Etalement du canal

0=Ko<v-W
Pas d’IES, Pas d’'IEP
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TFD (j-1)°™ symbole

»

T
s

Etalement du canal 0
s

s
s
i

v-W=Kosv  |Eg, Pas IEP

TFD (j+1)*™ symbole

Etalement du canal
K0<0 IES, IEP

Figure 3.4- Les trois cas d'erreur de synchronisation temporelle

Dans le cas d'une erreur de synchronisation de fenétre temporelle, le signal en entrée du
récepteur OFDM s'écrit :

j+1 S=1 Np=INy =1

rlu]= ZZZZ{’%[SN *nlhil o [N s + 13 u]exp(ﬂﬂ I Hw,,,[u] (3.24)

i=j-1s=0 n=0 ¢=0

u=0,.N-1
Ou h D) [SNF + n;u] est donnée par
K palsNe il =] 3 g exp 2™ by lexgl j2r M 17+ )
’ k=M, N P N]:

avec B=(j—i)N,(N+v)+(—q)(N +v) (3.25)

M, =Elfu~(N =D, + BT, +k,T, ] et
M, =E[(u+W)T, + BT, +k,T, |
D'aprés cette équation, on voit bien que la fonction de transfert du canal a chaque instant u se
traduit par la TFD d'une partie de la RI du canal multipliée par une rotation de phase dépendante de

la sous-porteuse. On peut noter que la partie de la RI du canal sur laquelle s'applique la TFD
dépend elle-méme de u. Cette partie peut augmenter ou diminuer suivant la valeur de k.

Les composantes de la matrice du canal sont alors régies par la fonction @ donnée par

(w=9)N, +(p=m), (3.26

—_— eq . —_7
@,;(W,S,P,H,Z,Q) _th ]l)(l,q)[SNF +n,u]exp J27T
u=0
Malheureusement, une expression simple du RSIB n’est pas facile a établir comme dans d’autres
cas d’erreurs de synchronisation. Cela est dii a la troncature de la RI du canal dans certains cas.
Néanmoins, les performances obtenues par cette modélisation seront données et validées dans les
sections suivantes.

3.2. Erreur de synchronisation de fréquence porteus e

L'erreur de synchronisation de fréquence porteuse se traduit par une rotation de phase appliquée
aux échantillons temporels recus a chaque instant u en entrée du récepteur OFDM. Elle traduit la
différence constante de fréquence entre la valeur de la fréquence porteuse de transmission et celle
de réception et produit une rotation de phase cumulative sur les échantillons temporels aux instants

{10 = JNp(N+v)+I(N+v)+u . Cette rotation est donnée par :




Sensibilités des Systemes OFDM-CDMA aux erreurs de synchronisation en réception radio mobile -70-

76" (t,,,)=0(t,,,) = 2TAF.T, Xu 3.27)

Ou on suppose que la dérive de fréquence porteuse est remise a zéro au début de chaque

symbole OFDM. Elle sera donc indépendante des indices du symbole OFDM 1 et du symbole 2D j.
Les échantillons temporels s'écrivent alors :

S—1 N~ i NE*,
T [u] = 2:0: Z:;‘{b” [SNF + n]h("]‘{,)(j’,)[sNF + n;u]eﬂﬂ N } +n;, [u] 028)
u=0,.N-1

eq vy, = J2TUAFT
avec A}, [SNp +nul=e h; [N +n]

On voit que dans ce cas, les échantillons regus deviennent indépendants des indices i et q
puisqu'on n'a plus d '[ES. La fonction @est alors donnée par :

@, (wos,pon, 1) = h, [sN, + n]lﬂ,V(AFTl L= s)N;V+ (p _ﬂ))xexp[jn(N —1)(AFT&_ L= s)N§V+ (p- n)jj (3.29)

Ou Wy est la fonction de Dirichlet définie par /e (x) :lw
N sin(x)

D'apres (3.29), on remarque que l'erreur de fréquence porteuse se traduit par une rotation de
phase des différents coefficients du canal pondérés par la fonction de Dirichlet. D'autre part,
compte tenu des coefficients d'égalisation, l'égaliseur ne permet de corriger que la partie
@.i(w,w,p,p,L,1) correspondante a w=s et p=n. La rotation de phase résiduelle introduira de I'[EP et

se traduira par une perturbation de la constellation comme le montre la Figure 3.5 pour une
modulation QPSK et un canal gaussien.

15

“Woie Q

-1.8

Figure 3.5- Perturbation de la constellation due a I'erreur de fréquence porteuse (NAFTs=0.1)

Ainsi, les expressions des différentes puissances de (3.22), pour un égaliseur du type MEQM
seront données par :
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, 2
P[w] | ‘hj,l[WNF + P]lﬂN (AFTJ ‘

EI |’ =
W E & o, + PR FT ) + Voo

2
Ny -1 Np 1N, -1 thJ[WNF + p]hj,l[SNF + ”]‘//N (AFTr )‘//N[AFT\ + (W_?)N%j

T

h, [wN, + ply (8FT,)
‘h]‘_,[wNF + ply (AFT\XZ +%?SB[W]‘

(3.30)

1w = Niﬁf’[s]

520 =0 p=0 n=0 ‘h

<

2

o
=

-
=

N
L

2
—aP[w] ! \21 Vil ‘h/vl[WNF-‘-p]wN(AFT;) ‘ .

(. =0 ¢=0 ‘hj,l[WNF +p]¢/N(AFT%2 +%3SB[W]‘ Nc p=0 ¢=

ag

On voit que, dans ce cas d’erreur de synchronisation, une expression plus simple du RSIB est
donnée. En annexe 6.2, on va profiter de I’expression (3.30) pour comparer les interférences des
différents systémes d’étalement.

3.3. Erreur de synchronisation de fréquence d'horlo ge

A la différence de l'erreur de fréquence porteuse, l'erreur de synchronisation de fréquence
d'horloge se traduit par une rotation de phase qui dépend de la sous porteuse en question a chaque
instant u. Elle traduit une dérive sur les instants d’échantillonnage donnée par

AE"(t,,,)=ux AT (831

En supposant une dérive de fréquence d’échantillonnage sur un symbole OFDM, les
¢chantillons temporels s'écrivent alors

I N.-— .~ SNg+n . Mu'
T [u] = SZi i‘{bﬁ, [SNF +n]hj’,[sNF +n]e]2” v ueﬂﬂ AT } +n,, [u] (3.32)
s=0 n=0
u=0,.N-1

La fonction @est alors donnée par

SN, +n AT (W—s)N, +(p—-n
w,,,(W,S,P,nJJ):h,,l[SNF+n]‘/’N[ - 7"'( e +p )j

N T, N

(3.33)

xexP[jﬂ(N—])[SNF +n AT +(w—s)NF +(p—n)jj

T N

s

On voit que les différentes composantes de la matrice du canal sont formées par le produit des
coefficients du canal par une rotation de phase dépendante de l'indice de la sous porteuse et
pondérées par les fonctions de Dirichlet. Malheureusement, 1'égaliseur ne peut corriger qu'une
partie de cette phase alors que la partie résiduelle introduira de 1'IEP et par conséquent une
perturbation de la constellation (Figure 3.6). Une simple comparaison entre la Figure 3.5 et la
Figure 3.6 (pour la méme valeur relative de désynchronisation) montrent que l'effet d'une erreur
d'échantillonnage est plus faible que celui d'une erreur de fréquence porteuse. Pour un égaliseur du
type MEQM, les expressions des différentes puissances de (3.22) seront données par :
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(3.34)

Figure 3.6- Perturbation de la constellation due a I'erreur de fréquence d'horloge (NAT/Ts=0.1)

4. Performances des systemes d’étalement en présenc

des erreurs de synchronisation- simulations
comparaisons

e

Dans cette section, on utilisera le modele analytique asymptotique ci dessus pour mesurer la
sensibilit¢ des différents systémes d'étalement aux erreurs de synchronisation. Pour cela, on
commence par une validation du modéle en terme du RSIB et du TEB a travers des simulations
Monte Carlo. Afin de comparer les différents systémes, on utilisera la dégradation du RSIB comme
paramétre de comparaison. La comparaison des systémes (entre eux) en terme du Taux
d'Erreur Binaire n'est malheureusement pas valable a ce stade puisqu'on ne prend pas en

compte le codage du canal. Celui ci sera pris en compte au chapitre 5.

4.1. Hypotheses de simulation

Les simulations sont réalisées dans un canal gaussien ainsi que dans le canal BranA avec des
codes de Walsh-Hadamard combinés avec des codes d’embrouillage de Gold [21]. Le Tableau 3.1

suivant récapitule les hypotheses de simulation.
Tableau 3.1- Hypothéses de simulation

MC-CDMA NpxNr=32x1

OFDM-CDMA NpxN=8x4
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MC-DS-CDMA NpxN=1x32
Embrouillage 19 codes de Gold de longueur 128
chips
Détection MEQM
Taille de la TFD (N) 64 porteuses
Délai du canal (W) 13 échantillons en canal BranA

1 échantillon en canal Gaussien

Intervalle de garde (v) 25 échantillons
Constellation QPSK
Bande passante 20 MHz

4.2. Validation du modele asymptotique

Afin de valider notre modéle, des comparaisons entre les performances asymptotiques et les
performances obtenues dans une chaine de simulation Monte Carlo ont été réalisées en terme du
RSIB et du TEB.

4.2.1. Comparaison des RSIB théorique et mesuré

Dans cette partie, on compare les RSIB asymptotique et de simulation dans un canal Gaussien et
dans un canal BranA. Cependant, puisque le canal BranA est un canal variant en temps, on est
amené a comparer le RSIB moyen sur un ensemble suffisant de réalisations du canal. Les
différents RSIB sont donnés en fonction de la valeur de l'erreur de synchronisation et du rapport
Ew/Ny moyen donné en (2.21). Dans toutes le figures suivantes, le terme RSIB dans la légende
indique un RSIB moyenné sur les réalisations du canal.

4.2.1.1. Erreur de synchronisation temporelle

Les Figure 3.7, Figure 3.8, et Figure 3.9 montrent la validité du modéle asymptotique lors d’une
erreur de synchronisation temporelle pour les trois systémes d’étalement MC-CDMA, MC-DS-
CDMA et OFDM-CDMA dans un canal gaussien et dans un canal BranA. Elles montrent aussi que
lorsque le récepteur déclenche son échantillonnage a droite de I’instant idéal (k¢<0), les
performances seront tout de suite dégradées a cause de I’[ES provenant du symbole 2D suivant.
Par contre, si le récepteur déclenche son échantillonnage a gauche de 1’instant idéal (k¢>0), les
performances des systémes sont conservées quelque soit I’offset temporel dans un canal gaussien
et pour un offset qui n’excéde pas la différence entre 1’intervalle de garde et le délai d’étalement du
canal (0<k,<v-W). En effet, dans de tels cas, grace a la structure des symboles OFDM (contenant
un préfixe cyclique), seule une rotation de phase est obtenue en sortie de la TFD et sera corrigée
par I’égaliseur. Dans le cas contraire, une IES provenant du symbole précédent vient dégrader les
performances.
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Figure 3.7- Validation du modéle asymptotique (les trois systéemes d’étalement, canal gaussien, pleine charge)
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Figure 3.8- Validation du modeéle asymptotique (MC-CDMA, Canal Bran A, pleine charge)
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Figure 3.9- Validation du modele asymptotique (MC-DS-CDMA, Canal Bran A, pleine charge)

4.2.1.2. Erreur de synchronisation de fréquence porteuse

Les Figure 3.10 et la Figure 3.11 donnent une comparaison du RSIB asymptotique et simulé
pour les différents systémes d’étalement en présence d'une erreur de synchronisation de fréquence
porteuse et valident notre modé¢le. Elles indiquent aussi que les systémes d’étalement deviennent
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sensibles a une erreur de synchronisation dés que NAFT>0.02 selon le niveau du Ey/N, moyen
d’entrée ce qui correspond a un décalage égal a 2% de I’espacement entre porteuses. En plus,
ceci implique qu’a partir de cette sensibilité et pour une bande de fréquence donnée et une période
d’échantillonnage donnée, les valeurs d’erreur de AF admises par les systémes diminuent lorsque
le nombre de porteuses N augmente.
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Figure 3.10- Validation du modéle asymptotique (les trois systéemes d’'étalement, canal gaussien)
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Figure 3.11- Validation du modéle asymptotique (OFDM-CDMA, Canal Bran A, pleine charge)

4.2.1.3. Erreur de synchronisation de fréquence d’échantillonnage

En cas d’erreur de synchronisation de fréquence d’échantillonnage, les différents termes de
I’équation (3.33) dépendent de l'indice de la sous-bande w et de la sous-porteuse p. Par suite, la
dégradation dépend de la sous-bande étudiée w. La Figure 3.12 donne une comparaison entre les
RSIBs asymptotique et simulé de la 1°° bande du MC-CDMA dans un canal BranA et montre
encore une fois la validité de notre modele. En outre, elle montre que le systéme d’étalement est
sensible aux erreurs de synchronisation de fréquence d’échantillonnage dés que celle ci excede
0.05 et cela dépendamment du rapport E,/Nj.
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Figure 3.12- Validation du modéle asymptotique (MC-CDMA, Canal Bran A, pleine charge)

4.2.2. Comparaison du Taux d’Erreur Binaire

Le TEB dans une transmission ou les interférences sont gaussiennes s’obtient pour une modulation
QPSK par la fonction Q(x) [70]:

TEB:E[Q( RSIB)} (3:35)
Ou
_ 1% (3.36)
O(x) = i j expt /2)dt

Les auteurs de [102] démontrent que le BAM en sortie d’un récepteur linéaire d’un systéme DS-
CDMA est asymptotiquement gaussien lorsque le facteur d’étalement tend vers 1’infini. Cette
propriété permet alors d’utiliser le RSIB comme un critére d’évaluation des performances données
en terme du TEB.

Nous avons étudié par simulation les résultats obtenus par la formule (3.35). Les résultats donnés par
la Figure 3.13 pour des systétmes OFDM-CDMA parfaitement synchronisés dans un canal BranA a
pleine charge montrent la validit¢ de notre modele. Ceci montre la validit¢é de la distribution
gaussienne du BAM ainsi que du passage du RSIB au TEB a travers (3.35).
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Figure 3.13- Comparaison du TEB entre le modéle asymptotique et la simulation (Canal Bran A)
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Cependant, lorsque le récepteur n’est pas parfaitement synchronis¢, de nouvelles interférences
(éventuellement non gaussiennes) apparaissent en sortie du détecteur. Ceci implique que le passage
du RSIB au TEB suivant (3.35) peut étre erroné selon le type des interférences.

La Figure 3.14 donne la distribution sur 10000 échantillons des différents types d’interférence
sur deux bandes dans un systtme OFDM-CDMA pour une erreur de synchronisation temporelle
ko=-5 échantillons et un E,/Ny=20dB. La conclusion sur la distribution des différentes interférences
est faite a l'aide du kurtosis. Celui-ci est la mesure du taux de créte de la distribution d'un signal

aléatoire. Il est défini par ,; = 'u_‘; ou W, estle moment d'ordre n d'une distribution donnée. Pour
2

un signal a distribution gaussienne, le kurtosis est égal a 3. Un signal est dit sous-gaussien si son

kurtosis est inférieur a 3 et il est sur-gaussien si son kurtosis est supérieur a 3. On remarque bien

que le BAM et I'IEB sont quasiment gaussiens puisqu’ils ont un kurtosis proche de 3 par contre,

I’IES n’est pas du tout gaussienne ayant un kurtosis voisin de 5.
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Figure 3.14- Distributions des interférences lors d’une erreur de synchronisation temporelle (canal BranA)

La Figure 3.15 montre la différence entre le TEB obtenu a partir du RSIB asymptotique en
passant par (3.35) et celui obtenu par simulation. On remarque bien que lorsque le systéme est bien
synchronisé 0<k,<15, les deux méthodes donnent les mémes résultats. Mais, lorsque I’IES perturbe
le signal regu, une différence des deux méthodes devient nette.
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Figure 3.15- Comparaison du TEB entre le modéle asymptotique et la simulation (OFDM-CDMA, canal Bran
A, pleine charge)

Lorsque la fenétre de la TFD est bien estimée (ky=0), mais pas le rythme de fréquence porteuse
ou d’échantillonnage, les simulations et la théorie donnent les mémes résultats comme le montre la

Figure 3.16 (ks=0). Dans ce cas, I’'IES est bien nulle mais pas I’IEB qui, elle, a une distribution
gaussienne.
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Figure 3.16- Comparaison du TEB moyen entre le modéle asymptotique et la simulation (OFDM-CDMA Bran
A, pleine charge)

4.3. Comparaison des systemes d’étalement

La comparaison de la sensibilit¢ des différents systémes d’étalement aux erreurs de
synchronisation est donnée en terme de dégradation du RSIB mesurée par :

RSIB,. 3.37
Degas =E[10x10gm(mﬂ 337

Ou RSIB,,..x est le Rapport Signal a Interférence plus Bruit obtenu lorsqu’il n’y a pas d’erreur de
synchronisation. Dans ce cas, seuls le BAM et BBAG perturbent le systéme.

Nous nous limitons a quelques résultats de comparaison donnés en canal BranA par les Figure
3.17, Figure 3.18, Figure 3.19, Figure 3.20 et Figure 3.21 ou on peut facilement déduire que les
trois systémes d’étalement sont identiquement sensibles aux erreurs de synchronisation quelque
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soit la charge. Dans ces figures, le terme « Dégradation » représente une dégradation moyenne sur

les réalisations du canal et sur les différentes sous-bandes.
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Figure 3.17- Dégradations des systemes d'étalement (erreur temporelle, canal Bran A, pleine charge)
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Figure 3.21- Dégradations des systémes d'étalement (erreur de fréquence d’horloge, canal Bran A, quart de
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On peut déduire de ces figures que ces dégradations augmentent avec la charge quelque soit le
canal. Il faut aussi indiquer que pour une erreur temporelle (Figure 3.17), une dégradation de plus
de 1dB apparait des qu'on décale l'instant d’échantillonnage a droite (ky<0). Cette perte est moins
apparente pour un decalage a gauche (ky>0) pour lequel une perte de 1dB n’apparait qu’a partir
de 20 échantillons de décalage. Pour une erreur de fréquence porteuse, une perte de 1dB apparait
pour des valeurs de NAFT>0.02 selon le niveau du E,/N, et de la charge (Figure 3.18, Figure
3.19). Pour une erreur de synchronisation de fréquence d’échantillonnage, la perte est moins
apparente a de telle valeurs: 1dB est perdu a partir de NAT/T>0.05 ce qui veut dire que [’effet
d’une erreur de fréquence porteuse est bien plus grave (Figure 3.21, Figure 3.22). Ces conclusions
ont trés importants pour la vérification d’opération des algorithmes d’estimation des erreurs de

synchronisation. En d’autres termes, a partir de ces limites, on peut vérifier si un algorithme
d’estimation donne des résultats admissibles ou non.

Il faut noter que la conclusion que les dégradations dépendent de la charge est contradictoire
avec celle donnée pour un systéme MC-DS-CDMA et une erreur de fréquence porteuse en [83] .
En effet, les auteurs de [83] supposent que 1’égaliseur permet d’éliminer totalement le bruit d’acces
multiple en MC-DS-CDMA et non pas en MC-CDMA. En d’autres termes, [83] suppose que la
sensibilit¢ du MC-DS-CDMA est indépendante de la charge et que les deux systémes sont
identiquement sensibles a 1’erreur de fréquence porteuse a pleine charge seulement. Bien sir, la
supposition de [83] n’est pas réaliste parce que méme si on arrive a restituer 1’orthogonalité des
codes perdue par la distorsion du canal, on ne peut pas le faire lorsque 1’orthogonalité est die a
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I’erreur de synchronisation. Cette conclusion de dépendance est validée en Figure 3.22 pour les
trois systémes d’étalement et & différentes charges. Elle peut étre aussi déduite de 1’équation (3.30).

1,00E+03
1,00E+02
1,00E+01
@'1,00E+00
=
c
S 1,00E-01
[ e .
B ’ -
2 1,00E-02 e RN
§ ,/’/ - - @- - charge=0,25 Eb_N0=10dB
1,00E-03 / T - - 4- - charge=0,25 Eb_N0=20dB [
~ - charge=1 Eb_N0=10dB
1,00E-04 .
—%——charge=1 Eb_N0=20dB
1,00E-05 ‘
0,001 0,01 0,1 1
NAFT,

Figure 3.22- Sensibilité a la charge lors d’une erreur de fréquence porteuse (canal gaussien)

Finalement, on veut rappeler que lors d’une erreur de synchronisation de fréquence
d’échantillonnage, la dégradation augmente avec I’indice de la bande comme le montre 1’équation
(3.33) pour laquelle la fonction Wy désignant I’interférence augmente avec 1’indice w de la bande.
A cause de l’allure du spectre du signal, celle ci atteint son maximum pour la bande située au
milieu de la bande du signal allouée. La Figure 3.23 montre bien cette sensibilité en fonction de la
bande dans un systtme OFDM-CDMA. Ajoutons que a cause de cette sensibilité croissante, une
bande de fréquence de garde sera nécessaire pour ¢liminer la possibilité de repliement de spectre.
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Figure 3.23- Sensibilité des différentes bandes a une erreur de synchronisation de fréquence d’échantillonnage
(OFDM-CDMA BranA pleine charge)

5. Conclusion

Dans ce chapitre, on a développé une méthode de comparaison des performances des différents
systémes d’étalement en présence d’une erreur de synchronisation déterministe en réception. Pour
cela, nous avons calculé le Rapport Signal & Interférence plus Bruit en entrée du module de
décision. A partir de ce calcul, on a proposé un modele analytique asymptotique indépendant des
codes d’étalement. Ce calcul, largement validé par des résultats de simulation, nous a permis de
donner les expressions des dégradations, des interférences ainsi que du TEB lorsque les différentes
interférences induites ont une distribution gaussienne.
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On peut déduire que lorsqu’une erreur de synchronisation temporelle est introduite dans le
systéme, 1’Interférence Entre Symboles n’est pas gaussienne. D’autre part, on peut conclure que les
trois systémes de communication ont la méme sensibilit¢ aux erreurs de synchronisation
déterministes quelque soit la charge.

On a aussi donné quelques limites surc les erreurs de synchronisation. Celles-ci se récapitulent
par : 0<ko<v-W, NAFT=0.02 et NAT/T=0.05.

Finalement, en Annexe 6 .2 on approfondit encore plus les expressions asymptotiques pour
comparer les interférences du MC-CDMA et MC-DS-CDMA purs. On y démontre que
I’interférence en MC-CDMA est une moyenne sur les bandes des interférences en MC-DS-CDMA
pour un égaliseur CFZ. Cette conclusion n’est plus valable pour un égaliseur MEQM et un canal
sélectif en fréquence.

Le travail de ce chapitre a fait ’objet de plusieurs papiers de conférence et d’un papier de revue
soumis.




Sensibilités des Systemes OFDM-CDMA aux erreurs de synchronisation en réception radio mobile -83-




Sensibilités des Systemes OFDM-CDMA aux erreurs de synchronisation en réception radio mobile -84-

4 SENSIBILITE DES SYSTEMES OFDM-CDMA
AUX ERREURS VARIABLES ET A L'EFFET
DOPPLER

Au chapitre précédent, on a présenté les sensibilités des systtmes OFDM-CDMA aux erreurs de
synchronisation déterministes constantes. Ces erreurs qui peuvent étre d'origines différentes
(physique ou d'estimation) influencent beaucoup les performances des systtmes OFDM-CDMA.
Cependant, le probléme des erreurs de synchronisation est bien plus complexe puisque dans un
systéme physique réel, on arrive rarement a une réalisation avec une erreur constante. En effet, les
synthétiseurs de fréquence sont souvent entachés d'erreurs de synchronisation aléatoires et/ou
variables dont nous allons étudier I'impact sur les performances d'un systéme de transmission.

Dans ce chapitre, on s’intéresse plus précisément aux sensibilités des systétmes OFDM-CDMA
aux erreurs de synchronisation suivantes : le bruit de phase, la gigue d'horloge, l'erreur d'estimation
du canal ainsi que l'effet Doppler.

Du point de vue de I’état de I'art, le bruit de phase et la gigue d'horloge ont été¢ étudiés dans
plusieurs travaux pour I'OFDM notamment ceux présentés par Stott [86], Pollet et Moeneclaey
[5][64][65] et pour le MC-CDMA [84][88]. On note dans ces études que Stott était bien le pionnier
du développement de l'effet du bruit de phase sur 'OFDM d'une fagon trés claire et trés facile a
comprendre. Les travaux en MC-CDMA de [84][88] considérent un canal gaussien et ne prennent
pas en compte l'orthogonalité des codes. Par rapport a I'erreur d'estimation du canal, on trouve peu
d'études qui la traitent seule [77] ainsi que pour l'effet Doppler [1][53][98]. L'étude de Linnartz
[53] sur I'effet Doppler considére le cas particulier d’un canal a profil exponentiel en donnant les
performances en terme du Taux d’Erreur Binaire TEB appelé¢ « TEB local » déduit d’un RSIB
local. Celui-ci est calculé par une espérance des interférences sur les réalisations du canal et non
pas par une espérance sur la fonction Q[RSIB]. Finalement, on note que 1'étude proposée par NTT
DoCoMo [1] pour la définition des paramétres du 3GPP LTE a base de I’OFDM montre que le
bruit de phase et I'effet Doppler sont les deux facteurs les plus exigeants pour la détermination des
parametres d’un syst¢tme OFDM.

Dans ce chapitre, on va étudier séparément chacun de ces phénoménes. Notre travail généralise
a I’étalement 2D quelques études précédentes. Il est donc plus générique. Le modéle analytique
asymptotique est identique a celui présenté au chapitre précédent. Cependant, il faut bien prendre
en compte le caractére aléatoire des paramétres en définissant des critéres moyens de réalisation.
Pour le bruit de phase et la gigue d'horloge, on présentera les fonctions poids qui facilitent la
compréhension de l'effet de ces phénomeénes sur les performances d'un systtme OFDM-CDMA.

Notons que les types de problémes étudiés dans ce chapitre n'introduisent pas de I'l[ES. Alors,
afin de simplifier notre modélisation, on va omettre les indices i et j représentant les symboles
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OFDM-CDMA des différentes expressions. En d'autres termes et sans perte de généralité, on
travaillera sur un symbole OFDM-CDMA donné.

1. Le bruit de phase
1.1. Description physique du bruit de phase

Dans un syst¢tme de communications, les synthétiseurs de fréquences sont utilisés afin de
permettre de passer de la bande de base aux hautes fréquences ou inversement ainsi que pour
générer la fréquence d’échantillonnage.

En pratique, un synthétiseur de fréquence est réalisé a partir d’un oscillateur commandé en
tension appelé en anglais « Voltage Controlled Oscillator (VCO)». Cependant, di aux
imperfections de réalisation technologiques, un synthétiseur de la fréquence radio f, ne peut
jamais étre réalisé avec un pic sur cette fréquence. Il est souvent entaché d'erreur de réalisation et
par suite une largeur de bande 2XLB est obtenue autour de la fréquence f;. Dans une représentation
temporelle, un synthétiseur de fréquence idéal autour de la fréquence f; est présenté par la fonction
s(t)=axsin(21tt). Sous l'effet du bruit des composants du synthétiseur, une phase vient perturber
cette fonction en générant le signal non idéal s(t)= axsin(21t,t+06(t)) ou B(t) est le signal aléatoire
parasite caractérisant la fluctuation aléatoire sur l'instant d'une transition et il est appelé bruit de
phase (Figure 4.1).

amplitude A

‘o 05 1 145 2 25 3 35 4 4.5 i
temps t

Figure 4.1- llustration du bruit de phase 6(t)

Afin de réduire cette bande passante, le VCO est généralement introduit dans une boucle a
verrouillage de phase « Phase Locked Loop (PLL)» commandée par un oscillateur ultra stable
travaillant a une basse fréquence.

La Figure 4.2 montre le schéma de transmission réelle dans une transmission a base de I’OFDM
dans laquelle le VCO est introduit dans une PLL. A partir de cette figure, on peut déduire que le
bruit de phase est originaire de deux oscillateurs. L’oscillateur de fréquence travaille a basse
fréquence et donc, il est caractérisé par un bruit de phase a basses fréquences. Le VCO travaille a
haute fréquence et donc caractérisé par un autre type de bruit de phase a déterminer. En appelant
Fg[z] la fonction de transfert du filtre en boucle fermée de la PLL (filtre passe-bas), la Densité
Spectrale (DSP) du bruit de phase de la sortie peut étre écrite sous la forme (Figure 4.4) :

So(f)=S, () X|E (N + Syeo () X1 Fp ()

(4.1)

Ou S, (f) et Sy (f)représentent respectivement les DSP de I’oscillateur de référence et du
VCO (lorsque le VCO est non asservi).
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Tx
—»| Front End
x(®) RF

Figure 4.2- Schéma détaillé de transmission en présence du bruit de phase

So(f)

Sy (f)

Figure 4.3- Schéma équivalent du bruit de phase dans la PLL

En pratique, I’effet du bruit de phase de 1’oscillateur de référence est négligeable puisque c’est
un bruit basse fréquence facile a filtrer. Il reste donc le bruit de phase du VCO. Dans ce cas,
I’expression (4.1) devient :

So(1)=Syc0 (N X1 = F (A = S0 (N XA

Le filtre Fg[z] de la PLL en boucle en fermée est un filtre passe bas. Par conséquent, la fonction
F[z] est un filtre passe-haut dont les coefficients sont synthétisés suivant la fréquence de coupure
de la PLL et le coefficient de résonance du filtre. Pour un filtre d’ordre 2, la fonction de transfert
filtre de la PLL est donnée par :

4.2)

b, +bz +b,z” “3)

F[Z] : FB[Z] a, +alz_1 +azz_2
La fréquence de coupure de la PLL est un paramétre primordial dans la conception. En effet, elle
doit étre choisie la plus élevée possible pour filtrer convenablement le bruit de phase et la plus
faible possible pour réduire le bruit additif. On verra aussi que dans les systemes a base de
I’OFDM, la fréquence de coupure doit constituer un compromis entre les deux effets produits par
le bruit de phase. Afin de déduire 1’allure spectrale du bruit de phase en sortie de la PLL, il reste
donc a caractériser la DSP du bruit de phase du VCO. Ceci sera étudié dans la section suivante.

1.2. Modélisation du bruit de phase du VCO

Plusieurs études ont été menées pour caractériser le bruit de phase Byco(t) du VCO en fonction
de la fréquence f ou bien caractériser sa Densité Spectrale de Puissance DSP mono latérale Se(f)
(exprimée en rad’/Hz) [51][57]. Selon le mod¢le de Leeson [51], I"oscillateur peut étre vu comme
un résonateur fonctionnant a la fréquence f; et caractérisé par un coefficient de qualité Q li¢ a la
demi-bande passante LB du résonateur par la relation classique Q=Ttfy/LB. La théorie repose sur un
mode¢le de filtrage linéaire du bruit de phase. En entrée du dispositif résonateur, du bruit blanc et
du bruit en 1/f de phase est présent, provenant du bruit thermique, de grenaille, ou de scintillement
dans les composants de 1’oscillateur. Ce bruit de phase va perturber la fréquence du résonateur.
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Selon que ce bruit intervient dans la bande passante du résonateur ou pas, il va étre intégré dans la
fonction de transfert du systéme reliant la phase a la fréquence.

En sortie du dispositif, on retrouve trois contributions prépondérantes dans la DSP de Byco(t)
(Figure 4.4):

* Le plancher de bruit blanc correspond a 1’ajout a notre oscillateur, du bruit blanc.
+ La partie en 1/f* pouvant étre interprété comme du bruit blanc de pulsation
+ Lapartie en 1/f directement li¢ au bruit de scintillement des composants du résonateur.

En utilisant le modéle de Leeson, on peut démontrer [37] que l'expression de la DSP du bruit de
phase est donnée par la relation suivante :

HKJ1+Lﬁ i (4.4)
b, 4r°0° f

Ou F est le facteur du bruit de résonateur, Ky est la constante de Boltzman, P, est la puissance du
signal du résonateur, F, est la fréquence qui sépare le plancher en 1/f2 avec celui en 1/f.

45,00

SHVCO (f) =

1/8 Bruit de scintillement de composants

1/f2 Bruit blanc de pulsation

Bruit blanc de phase

F Log(f)

Figure 4.4- DSP du bruit de phase

D'une maniére plus concréte, on trouve bien les trois composantes (les 3 planchers exprimés ci-
dessus). Cependant, la partie en 1/f est difficile & modéliser dans un systéme réel ; d'autant plus,
cette partie est généralement supprimée lorsque le signal de sortie du VCO est filtré par le filtre
passe haut de la PLL. D’autre part, la partie du bruit blanc est généralement a DSP faible et facile a
modéliser. Il reste donc la partie en 1/f* de I’expression précédente.

FK,T 278, )
P 8Q°

On définit alors le facteur de diffusion D par D = . La modélisation du terme en

1/f* de (4.4) devient :

2D 4.5
So., () =5 @9
(277)
On démontre que cette expression est vraie tant que le facteur de diffusion D est plus petit que
(21t)* [29]. Le facteur de diffusion D caractérise la largeur de bande séparant de 3dB deux points
de la DSP de S Breo (/). Pour des facteurs de diffusion quelconques, ’expression de (4.5) doit étre

remplacée par [29] :
2D (4.6)

Schn (f) = D2 +(2]7~)2
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On reconnait ainsi la DSP classique d’un systéme du 1¥ ordre avec une fréquence de coupure, a
3dB, égale a f.=D/2n. C’est ce modéle qu’on gardera pour la suite dans la modélisation de la partie
en 1/f* du bruit de phase.

En injectant (4.3) et (4.6) dans (4.2), la DSP du bruit de phase filtré (en sortic de la PLL)
devient (Figure 4.5):

So(f) = Sa,, (NXFl™ ) @7)
A DSP(f)

1-Fe(HP

St (F)

F Log(f)

Figure 4.5- DSP du bruit de phase du VCO filtré

Ayant décrit la DSP du bruit de phase, on peut alors déterminer son allure temporelle. Puisque la
partie en 1/f n’est pas considérée dans notre modélisation, il ne reste a modéliser que I’allure
temporelle de 1/f°. Celle-ci sera décrite par un processus en mouvement Brownien aléatoire de
moyenne nulle et de variance égale 2Dt ou D est le facteur de diffusion présenté dans la section
précédente et t représente le temps. D caractérise la largeur de bande séparant de 3dB deux points
de la DSP du processus Brownien. Le bruit ainsi décrit possede alors des évolutions temporelles
gaussiennes indépendantes qui peuvent &tre représentées par un bruit de Wiener a puissance finie
et dont la DSP est donnée par (4.6).

Le bruit de phase discret 8[u] en sortie de la PLL (avec une période d’échantillonnage T;) peut
alors étre généré a partir du bruit continu e(t)|t:uT d’une facon récursive d’apres la relation

suivante :
Olu +1] = Ou]+ T [u] (4.8)

Ou [[u] est une variable aléatoire indépendante gaussienne de moyenne nulle et de variance
2DT,.

1.3. Les systemes OFDM-CDMA en présence du bruit de  phase

1.3.1. Expression du RSIB

Dans notre modélisation, on a reporté tout le bruit de phase a la réception seulement en
supposant que la transmission est idéale. Dans ce cas, le bruit de phase se traduit par une erreur de
phase entre la fréquence porteuse de 1’émetteur et celle du récepteur. Du point de vue technique, le
bruit de phase dans les systtmes OFDM-CDMA se manifeste sous deux formes différentes’ :
I’Erreur de Phase Commune connue en anglais sous le nom « Common Phase Error CPE » et
PInterférence Entre Porteuses IEP. La CPE altére d’une facon équivalente toutes les sous-

3 Ces deux formes existent aussi dans le cas d’une erreur constante de fréquence porteuse. Elles sont mises en
évidence dans le cas du bruit de phase parce qu’elles dépendent de I’allure de la DSP du celui-ci.
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porteuses en leur introduisant une rotation de phase commune. C’est un effet qui caractérise la
partie basse fréquence du bruit de phase autour de la sous-porteuse en question. L’IEP introduit
une interférence a chaque porteuse provenant de toutes les autres sous porteuses. Il caractérise la
partie haute fréquence du bruit de phase autour de la sous-porteuse en question. On montrera que la
CPE est corrigée par 1’égaliseur par une rotation de phase inverse sur les coefficients du canal. Il
reste donc a étudier 1’effet de ’[EP.

Dans un systtme OFDM-CDMA, le bruit de phase se manifeste par une rotation de phase des
¢chantillons temporels en entrée du récepteur apreés la conversion en bande de base, comme le
montre la Figure 4.6.

X0

Figure 4.6- Schéma de transmission en bande de base en présence du bruit de phase

r(t)e’??

Dans notre étude, on s’intéresse & un symbole 2D recu, donc on va omettre les indices i et j dans
notre représentation. En se servant du modéle de transmission donné en (3.8), on peut facilement
démontrer que les échantillons temporels regus s’écrivent :

8149,[14] S—1Np-1 i ‘Nr+’7
nlu] = ZZb [SN,. +nlh[sN, +n]e Moy u] 4.9)
5=0 n=0 :
u=0,.,N—1

Ou h[sNi+n] est la TFD de la RI du canal et 6)[u] est la rotation de phase aléatoire due au bruit
de phase influant le u™™ échantillon du 1°™ symbole OFDM. Aprés le passage a travers la TFD, le
signal regu sur la porteuse p de la bande w peut s’écrire :

S-1 Np-1

R,[WN +p] ZZb [SN +n]qdws p,nll)+N[wN +p] (4.10)
s=0 n=0
Ou
N-1 — —
@aw,s, p,n,l,1) :WZexp[— j2lT(W S)N;V-'- (p=m) ujexp(jﬁ,[u]) (4.11)
u=0

L’expression (4.11) exprime les coefficients agissant sur les données des différentes porteuses.
Le double indice (1,1) dans la fonction ¢gmontre qu'on n'a pas d'IES due au bruit de phase. Aussi,
pour w=s et p=n, on trouve que les données de chaque sous-porteuse sont perturbées par le méme

coefficient 1 NZ_‘j exp(/6,[u]) qui traduit la CPE et pour w#s et p#n, les données des différentes

u=0
porteuses sont altérées par I’IEP.

Deux cas différents sont considérés dans ce document.

e Le premier cas trouvé partout dans la littérature consiste en une approximation des petits
angles. Celle-ci est vérifiée par le fait que lorsque le le synthétiseur de fréquence est intégré
dans une PLL, les rotations de phase en sortie de la PLL sont assez petites. Dans ce cas, on
peut faire I’approximation mathématique eje=1+j9 et I’expression (4.11) devient :

@w,s, pon,1,1) = h[sN, + n](d_(w,s)(p, 1)+ é fel [u] exp(— o ON §v+ (p=n) uD (4.12)

e Le deuxiéme consiste en une variation temporelle petite du bruit de phase B[u]. Celle-ci
est vérifice par le fait de la correction de phase introduite par 1’égaliseur. Dans ce cas, on
peut faire I’approximation mathématique &/ V=1+j(B[u]-8[u-]).
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L’évaluation des performances des systtmes OFDM-CDMA en terme du RSIB s’exprime de
la méme maniére qu’au chapitre précédent. En se servant des outils asymptotiques, on utilise
encore les expressions de I’équation (3.22) avec E|I;*=0. Cependant, pour un certain symbole recu,
on a un ensemble aléatoire donné de coefficients de bruit de phase. Or, le bruit de phase est
aléatoire, il faut alors moyenner sur ses différentes réalisations. Pour un égaliseur du type MEQM,
les expressions de (3.22) deviennent avec les deux hypothéses (voir les détails du calcul dans
I’annexe 6 .5)

E‘I ‘2 :P[W]LM ! |l [wN, + l’]‘2
0 0
N( P=0 120 BTN+ 24 1
‘ | [WN 2 p]‘ RSB[w]
[[W] _ aﬁ[w] Np-1Ny-1 ‘h[[WNF + p]r B GF[W]LM -1 N, -1 ‘h [WN + P]‘Z Di Np-1Ny-1 ‘h,[WNF + p]‘z
N( 0 1=0 : N( =0 =0 1 N =0 1=0 1 ?
[N, +p]\2+RSB[W] ’ I[wN . + p]’ * RSBLw] ’ I [wN, + p] + ] (4.13)
aF[W]N,,—M, M,l‘h[WN +th[wN +n2‘2 ( j
+ dj
N, : v )
| [wN, + p] +
RSB[ w]
s-1 Np=INp=IN; = 1/2 . _ 2
=Y Pls] (7@” N *p-n —fj‘ df
N, a0 P=0 n=0 1=0 ‘h [WN, + ]‘_ + -1/2 N
e RSB[w]

ou I[w]=E|L,*+ E|L*+ E|L* est la puissance de I’interférence totale et ¥y est la fonction de
Dirichlet. L’expression (4.13) montre que I’interférence totale est formée de cinq termes dont trois
sont indépendants du bruit de phase et dont deux en dépendent. Il est clair que 1’indépendance des
trois termes du bruit de phase est dii a la correction de I’effet de la CPE par I’égaliseur. Ces
termes (les deux premiers termes) représentent le BAM et le BBAG respectivement. Les termes
dépendants du bruit de phase représentent respectivement I’IEP et I’IEB. Ils dépendent fortement
de I’allure de la DSP du bruit de phase et donc, ils dépendent de la fréquence de coupure de la PLL
introduite dans le synthétiseur de fréquence. Celle-ci sera alors choisie d’une fagon a réduire I’IEP
et par conséquent elle sera comparée a I’espacement entre porteuses.

D’autre part, on remarque que les expressions des différents termes d’interférence sont
similaires avec les deux hypothéses étudiées précédemment. Cela est dii a la correction introduite
par 1’égaliseur sur les phases des différentes sous-porteuses ce qui ameéne a une approximation des
petits angles en sortie de celui-ci. C’est un résultat important parce que méme si on ne fait pas une
approximation de petits angles, 1’égaliseur vient le faire.

1.3.2. Les fonctions poids

Les expressions de (4.13), bien qu’elles soient assez simples a manipuler et interpréter,
nécessitent davantage de clarification pour expliquer I’effet du bruit de phase sur les systémes
OFDM-CDMA. Pour cela, on définit pour un canal gaussien, les deux fonctions poids comme
celles données en [86] pour ’OFDM et en [19] pour le MC-CDMA par :

n#p

Wz(.f):NLiJ:iliw ((w SN, +p-n fj‘

F 520 p=0 n=0
sEW

2

W(f)——z_w'jw{

(4.14)

Ou W;(f) représente 1’effet d’IEP dans la sous-bande w et W,(f) représente 1’effet d’IEB sur la
bande w. On peut alors approximer ces fonctions poids par :
Ni,g/JrN;’le . —N,J\;l/zsfs%
W(f) = 0 si —-sfs— (4.15)
2NF+1[N j 1 Ny +1/2
—f-1 i < ——
1-2N, (N
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2N, +1 i“l o -SNF<f<—(S—1)NF—1/2
2N, -1\ N, N 77 N
| —(S—l)NF—l/ZSfS—ZNF—l
N 2N
2N, +1 N . —2NF—ISJ.S;1
1-2N, N, 2N 2N
[ANE 0 si %s_ sﬁ
2N, +1 N . LSJ.SNFH/Z
2N, -1N, 2N N
| . Nf.+1/2sfs(s—1)zvf.+1/2
2N, +1 ﬂerS . (S—l)NF+1/2<f<SNF+1/2
1-2N,.\ N~ N TN

En supposant une puissance moyenne égale sur les différentes bandes, 1’interférence totale sur
une bande w donnée par (4.13) peut s’écrire pour un canal gaussien comme

D 1/2 D 1/2
ar [soCrm(ndr +—2F [SoCrm.(rydf +

- e ___ap o
fiwl= (1 +1/RSBw])?* ], (+1/RSB[w])?* }; (1+1/RSB[w])?

(4.16)
Les fonctions poids combinées avec 1’expression (4.16) sont de grande utilité. Elles sont illustrées
par les Figure 4.7 et Figure 4.8 en fonction de la fréquence normalisée par rapport a I’espacement
inter porteuse. Les deux pics sur les bornes de la Figure 4.7 sont dus a la périodicité de la fonction de
Dirichlet Wy. Les deux figures permettent la visualisation de 1I’impact du bruit de phase sur la bande
w. En effet, la Figure 4.7 montre que les composantes basse fréquence de la DSP du bruit de phase
ont plus d’impact sur I’IEP alors que la Figure 4.8 montre que toutes les fréquences de la DSP du
bruit de phase ont un impact équivalent sur I’'IEB. Ceci veut dire que les différents systémes
d’étalement ont la méme sensibilité a I’IEB die au bruit de phase.

11 est alors clair que pour éliminer [effet du bruit de phase, on a intérét a introduire une PLL avec
une fréquence de coupure élevée. D autre part, une PLL avec une fréquence de coupure plus grande
que [’espacement entre porteuses permet d’éliminer définitivement I’ IEP mais pas ’IEB.
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Figure 4.7- La fonction poids W(f), effet de I'lEP (N=64, Nr=8)
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1.3.3. Résultats de simulation

Dans cette section, on donne quelques résultats pour valider notre modéle asymptotique et en
tirer quelques conclusions. Comme dans le chapitre précédent, les comparaisons dans un canal
variant en temps se font via le RSIB moyen. Les hypothéses de simulation sont les mémes que
celles données dans le Tableau 3.1 auxquelles on ajoute les caractéristiques de la PLL :

* Filtre passe-haut de la PLL (Fréquence de coupure=100KHz) F[z]: b=[0.9770 -1.9541
0.9770] et a=[1-1.9881 0.9882].

e Filtre passe-haut de la PLL (Fréquence de coupure=1MHz) F[z]: b=[0.9256 -1.8509
0.9256] et a=[1 -1.8790 0.8876].

* Espacement entre porteuses : 312.5kHz.

La Figure 4.9 donne une comparaison du RSIB obtenu par simulation Monte Carlo et notre
modé¢le asymptotique en fonction du facteur de diffusion D du bruit de phase pour un canal BranA,
un Ey/Ng=20dB, une fréquence de coupure de la PLL égale a 1MHz et pour les différents systémes
d’étalement. Il est bien clair que notre modéle donne des résultats tout a fait satisfaisants. En plus, il
est bien clair que la dégradation du RSIB augmente avec le facteur de diffusion D. Une dégradation
importante commence a apparaitre a partir d’une limite Dy;,,=1000Hz.
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Figure 4.9- Validation du modéle asymptotique

La Figure 4.10 donne les dégradations du RSIB des différents systémes d’étalement pour
différentes valeurs du facteur de diffusion du bruit de phase en canal gaussien et a pleine charge.
Cette figure montre que les trois systémes sont identiquement sensibles au bruit de phase. Cette
derniére conclusion peut étre prédite des fonctions poids. En effet, pour un canal gaussien, il n’y a
pas que les effets de I'IEP et de I'IEB (comme I’indique (4.16)). Les valeurs élevées de I’IEP étant
¢liminées par le filtre passe haut de la PLL, il ne reste que 1’effet de I’IEB. Celui-ci est similaire
sur toutes les sous-bandes quelque soit le systéme d’étalement. La Figure 4.10 montre qu’une
dégradation de 1dB du RSIB apparait pour un facteur de diffusion D=2x10*Hz suivant les
fréquences de coupure de la PLL. Cette valeur limite, admise par la conception, est plus grande
que celle annoncée pour un canal BranA (Figure 4.11, D=2x10°Hz). On voit donc tout I’intérét
d’étudier ce qui se passe pour des canaux autres que le canal gaussien.
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Figure 4.10- Dégradations des systemes d’'étalement (canal gaussien, pleine charge)

La Figure 4.11 et la Figure 4.12 donnent les comparaisons en terme de dégradation du RSIB des
différents systémes d’étalement pour deux fréquences de coupure de la PLL (une fréquence plus
grande que 1’espacement entre porteuses et 1’autre plus petite), un E,/Ny=20dB, un canal BranA et
a pleine et quart de charge respectivement. Suivant ces figures, il est évident que d’une part, on a
intérét a choisir une PLL avec de fréquence de coupure plus élevée (plus grande que 1’espacement
entre les sous-porteuses) et d’autre part les trois systémes présentent des dégradations équivalentes
vis-a-vis du bruit de phase.
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Figure 4.11- Comparaison des dégradations des différents systemes d’étalement (canal BranA, pleine
charge)
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Figure 4.12- Comparaison des dégradations des différents systemes d’'étalement (quart de charge)

2. La gigue d’horloge

2.1. Modélisation de la gigue d’horloge

Dans un récepteur conventionnel, le signal regu est échantillonné avec une fréquence
d’échantillonnage F, aprés une conversion en bande de base. Cependant, suite aux imperfections de
composants, cette fréquence est souvent entachée d’erreur comme c’est le cas des synthétiseurs de
fréquences porteuses. Dans le cas du synthétiseur de la fréquence d’échantillonnage, cette erreur se
manifeste sur 1’instant d’échantillonnage par une variable aléatoire temporelle qui posséde les
mémes caractéristiques que celles du bruit de phase. Ainsi, on pourra dire que la gigue d’horloge
posséde alors des évolutions temporelles gaussiennes indépendantes qui peuvent étre représentées
par un bruit de Wiener a puissance finie et dont la DSP est donnée par (4.6). Aussi, on pourra dire
que lorsque le synthétiseur de fréquence d’échantillonnage est introduit dans une PLL, cette DSP
est alors définie par I’équation (4.7).

2.2. Les systemes OFDM-CDMA en présence de la gigue
d’horloge

2.2.1. Expression du RSIB

Du point de vue technique, la gigue d'horloge présente deux effets différents dans un systéme
OFDM-CDMA': une rotation de phase qui dépend de chaque porteuse et une IEP. On suppose dans
cette section que le signal continu regu en entrée du récepteur OFDM-CDMA est converti en bande
de base avec la fréquence du récepteur Frx supposée idéale (égale a Frx) dans cette section. Le
signal est alors échantillonné aux instants t;,=[1X(N+V)+u]T,=[1X(N+v)+u]T+&;[u] ou u est l'indice
de I'instant d'échantillonnage dans le 1°™ symbole OFDM et & [u] est l'erreur d'échantillonnage
supposée aléatoire dont les évolutions suivent la loi de Wiener. Les échantillons regus peuvent
s'écrire en se servant du modele donné par (3.8) comme :

_ 1 S-1 NF—lb N+ h N+ -2 SN][.\-]+I1u 7 sN],;+n“,l[u] .
r/[u]—N;; [Ny +nlh[sN;: +nle e 7 [u] (4.17)
u=0,.,N-1

En suivant la méme méthodologie que pour le bruit de phase, les composantes de la matrice du
canal donnée en (3.12) sont régies par la fonction :
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@w,s, p,n,1 l)_[sj\]fvzexf’( jZN(W_S)N;v-'-(p_n) ] p(]ZITSN +n£][ ]] (4.18)

On remarque que pour w=s et p=n, la fonction @ dépend de l'indice de la sous-porteuse: une
rotation de phase augmente a fur et & mesure en fonction de l'indice de la sous porteuse comme
c’était le cas d’une erreur constante d’échantillonnage. Dans le cas d'un systtme OFDM-CDMA
dont la bande est définie par [-B/2;B/2], cette rotation atteint son maximum aux extrémités (c.a.d.

pour wNg+p=tB/2). Donc, on ne peut plus parler d'une erreur de phase commune comme c'est le
cas du bruit de phase.

Encore une fois, on peut considérer deux hypothéses de présentation de la gigue d’horloge.

* La premiére consiste en une approximation des petits angles. On pourra faire
l'approximation ¢®=1+j0 si [B|<<l et par suite, lorsque [2TAE[u]|<<I, on aura
l'approximation

@aw, s, p,n,1,1) = h[sN, +n](5(w s)(p,n)+]]\./§(2ﬂ

0

" 4‘,[u]) exp(— oW ON ;VJ' (p=m) uD (4.19)

* La deuxiéme consiste en une variation temporelle faible c.a.d. on peut faire
I’approximation &"®"- ®)=1+j(6[u]-0[k]).

L'évaluation des performances du systtme OFDM-CDMA en terme du RSIB se fait de la méme
maniere que pour le bruit de phase. Ainsi, apres le calcul du RSIB asymptotique, une moyenne sur
les réalisations de la gigue d'horloge permet d'obtenir les différents termes d'interférences et le
terme de la puissance utile. Pour les deux suppositions considérées précédemment, on obtient:

2

Ny -1N; -1 2
EIARE w]]\l, > ‘h'[WNFjp]‘
¢ p=0 120 |p N :
‘ (W +P]‘ + RSB[w]
2
ol aP[w] le Ny -l ‘hI[WNF + p]‘4 _aﬁ[W]LAi]NI -1 ‘h,[wNF + p]‘z +£21N,z—l ,N,Z:‘l ‘h,[wN,,. + P]‘z
pO[Oh N+l + : N“7:0’:0‘h[WN_+p]‘2+ N¢P010h N, 2, 1)
[ [wN,. + p] RSE] i RSB[w] [1DwN + p) RSBw]| (4.20)
aths \Zl X3y + oA o +"]lz(WNzrv+njz [ sy (25" 'szdf
=0 n=0 I=0 _i2
TET o, oot ok |
A ‘fz”z'\h [N, + p] [ [sN, +n]\7 (sN, +nj ! wh[W—szdf
N, =0 p=0 =0 1=0 ‘h [WN, + ]‘ + 1| N -2 N
e P R SBIw]

Les expressions en (4.20) traduisent les mémes effets qu'avec un bruit de phase. Cependant, il
faut noter que l'effet de la gigue d'horloge est beaucoup plus petit que celui du bruit de phase. En
effet, les termes incluant la DSP de la gigue d'horloge sont multipliés par le carré de l'indice de la

SN, +n
sous-porteuse normalisée (FTJ qui est beaucoup plus petit que 1.

2.2.2. Les fonctions poids

Comme dans le cas du bruit de phase, on définit les fonctions poids pour un canal gaussien et a
puissances moyennes €gales qui permettent de clarifier l'effet de la gigue dhorloge sur les
systemes OFDM-CDMA. On définit alors les deux fonctions :




Sensibilités des Systéemes OFDM-CDMA aux erreurs de synchronisation en réception radio mobile -96-

fo):x}yf%i(WNF+"]

(4.21)

w,(f) =

w=s)N, +p=n_ Y
(g

Ou W,(f) représente 1’effet d’IEP dans la bande w et W,(f) représente 1’effet d’IEB sur la bande
w.

L'évaluation des expressions données en (4.21) est bien difficile a expliciter. La Figure 4.13 et la
Figure 4.14 donnent une idée de I'effet de l'interférence diie a la gigue d'horloge dans un systéme
OFDM-CDMA ayant N=64 sous porteuses et un étalement fréquentiel égal a Ng=8 chips. La
Figure 4.13 montre que le module de I'IEP est beaucoup plus petit que celui de I'lEB et donc I’EP
a moins d’effet sur les résultats. En plus, en comparant la Figure 4.8 et la Figure 4.14, on voit que
l'effet de I'IEB du a la gigue d'horloge est plus petit que celui du au bruit de phase. Finalement, on
note que W(f) dépend du systéme étudié. Cette fonction atteindra son maximum en MC-CDMA
pur pour N=N=Nr (Figure 4.15).

En intégrant (4.21) dans (4.20) pour un canal gaussien, on peut déduire que 1'équation (4.16) est
aussi valable. On peut alors conclure de cette équation en combinaison avec les fonctions poids
que les basses fréquences de la DSP agissent plus sur I’IEP alors que les hautes fréquences agissent
sur 'IEB. Cependant, pour les fréquences situées a droite de la sous-bande étudiée, I’action de
I’IEB atteint son maximum pour les fréquences voisines de celle-ci puis elle diminue pour les
fréquences élevées. On obtient 1’inverse pour les fréquences situées a gauche de la sous-bande
étudiée. D’apres ceci, on peut déduire que pour un canal plat, un effet total similaire est obtenu
quelque soit le type d’étalement.
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Figure 4.13- La fonction poids W(f), effet de I'lEP (N=64, Nr=8)
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Figure 4.14- La fonction poids W(f), effet de I'lEB (N=64, Nr=8)

0.09

oost | “”' L

D 1 1 1 1 1 1
-80 -B0 -40 -20 a 20 40 B0 80
Fréquence narmalizsée

Figure 4.15- Maximum de la fonction poids Wi(f) (N= Nc=Ng=64)

2.2.3. Résultats de simulation

11 est bien clair d’apres les amplitudes des fonctions poids données dans la section précédente
que les systtmes OFDM-CDMA sont moins sensibles a la gigue d'horloge qu'au bruit de phase.
Les hypothéses de simulation sont identiques a celles données en Tableau 3.1 et la PLL intégrée
dans le synthétiseur de fréquence posseéde les mémes caractéristiques que celle utilisée pour le bruit
de phase.

La Figure 4.16 compare le RSIB obtenu en simulation Monte Carlo et celui obtenu par notre
modele asymptotique donné a travers les expressions de 1'équation (4.20) pour les différentes
bandes données en légende de la figure, pour un E,/Ny=20dB et une fréquence de coupure égale a
IMHz. Ces résultats montrent encore une fois la validité de notre modéle et la sensibilité assez
petite des systemes OFDM-CDMA a la gigue d'horloge sauf pour des facteurs de diffusion assez
élevés (D=5x10* Hz).
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Figure 4.16- Validation du modéle asymptotique canal BranA, pleine charge

Les Figure 4.17, Figure 4.18 et Figure 4.19 donnent respectivement les dégradations du RSIB en
canal BranA et en canal gaussien a pleine charge et a quart de charge pour un E,/Ny=20dB et deux
fréquences de coupure de la PLL en fonction du facteur de diffusion D. Ces figures montrent
qu'une dégradation de 1dB commence a apparaitre & partir d'un facteur de diffusion D=3x10* Hz
suivant les hypothéses de simulation. On peut noter que, conformément aux résultats des fonctions
poids, on a intérét a choisir des fréquences de coupure plus grandes de la PLL.

Finalement, on peut facilement déduire que les dégradations des différents systémes sont
équivalentes et augmentent avec la charge.
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Figure 4.17- Dégradation du RSIB (canal BranA, pleine charge)
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Figure 4.18- Dégradation du RSIB (canal BranA, quart de charge)
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Figure 4.19- Dégradation du RSIB (canal gaussien, pleine charge)

3. L'erreur d'estimation du canal

3.1. Modélisation de I'erreur d'estimation

Dans un systéme de transmission, l'information sur I'état du canal est bien nécessaire et doit étre
estimée. Le principe de base de l'estimation du canal dans un systéme conventionnel est de
multiplexer les symboles de données avec des symboles « pilotes ». Le récepteur sera alors capable
d'estimer 1'état du canal grace aux symboles pilotes insérés. Dans un systéme a base de I’OFDM,
on alloue généralement un certain nombre de fréquences dites fréquences pilotes pour cette
estimation ainsi que pour ’estimation des erreurs de synchronisation, pour le suivi des erreurs ...

Les structures d'estimation du canal sont variées. La définition d'une structure donnée dépend
principalement du compromis entre la vraisemblance de I'estimation du canal et le nombre de
pilotes utilisés. Plusieurs études ont été menées en fonction de la structure des pilotes: pilotes
continus en temps, pilotes continus en fréquence et structure hybride ou les pilotes sont distribués
en temps et en fréquence comme le montre la Figure 4.20. L'estimation du canal sur les fréquences
intermédiaires se réalise par interpolation: Par exemple, dans [32][33], on a défini une structure
d'interpolation optimale suivant le critére de minimisation de l'erreur quadratique moyenne a deux
dimensions temporelle et fréquentielle (Interpolation par le filtre de Wiener).
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Dans notre étude, on ne s'intéresse pas au type d'interpolation utilisée mais a l'erreur d'estimation
du canal sur un symbole pilote. En effet, lorsque les estimées du canal sur les symboles pilotes sont
entachées d'erreur, une erreur supplémentaire sera introduite dans I’interpolation. En d’autres
termes, l'interpolation, méme si elle est optimale, ne peut pas minimiser cette erreur.

t
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-'\ Tilera ;e—dJ Wiener 4 2D

- Symbole Pilote

™ |:| Symbole donnée

v
Figure 4.20- Structure éventuelle de distribution de pilotes

Sur un symbole pilote, le signal peut étre écrit comme:
R’ [WNF + p] =h/ [WNF + p]dlp [WNF + p] +N/ [WNF + p] (4.22)

ou i [wN Pt p], d’ [WN st p] et N/ [wN Pt p] représentent respectivement le
coefficient fréquentiel du canal, le symbole pilote et le BBAG sur la porteuse pilote (WNgtp).

L'estimation du coefficient du canal sur la sous-porteuse p selon le critére « erreur quadratique
minimale » sera :

leP[wNF +p]=R,P[WNF +p]/le[WNF +p]=hlP[wNF +p]+N,P[wNF +p]/d,P[wNF +p]

(4.23)
:hlP[WNF +p]+,u1P[WNF +p]

Ou ,ulP [WN Ft p] est une variable aléatoire gaussienne de moyenne nulle et de variance
1/RSBF et RSB’ est le Rapport Signal sur Bruit sur les fréquences pilotes.

D'aprés ce simple calcul, il est bien clair qu'une bonne estimation du canal nécessite un Rapport
Signal sur Bruit élevé sur le symbole pilote. Cependant, on ne peut pas amplifier la puissance des
pilotes indéfiniment. Donc, une valeur optimale serait a choisir afin d’obtenir un compromis entre
une puissance maximale admise et de bonnes performances.

3.2.Les systtmes OFDM-CDMA en présence d'erreur
d'estimation du canal

3.2.1. Expression du RSIB

Dans cette section, on modélise l'effet d'une erreur d'estimation du canal sur le RSIB d'un
systtme OFDM-CDMA. Pour cela, on suppose qu'on a un systéme « full pilot » c.a.d. on suppose
que toutes les sous porteuses sont entachées d'erreur d'estimation du canal laquelle est modélisée
par un bruit blanc additif gaussien de moyenne nulle et de variance 1/RSB’. En d'autres termes, on
ne prend pas en compte l'effet de l'interpolation.
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En réception, le symbole estimé regu peut s'écrire de la méme fagon qu'en (3.15) avec [,=1;=0
(pas d'IEB et pas d'IES). L'erreur aléatoire d'estimation du canal se manifeste alors dans les
coefficients d'égalisation z[wNg+p].

Le RSIB en sortie du détecteur pour un ensemble d'erreurs d'estimation donné sur les différentes
sous porteuses d'un symbole OFDM-CDMA s'écrit alors comme dans (3.22). Pour un type de
récepteur donné, il faut alors moyenner les différents termes d'interférence et de puissance utile.
Cependant, pour un égaliseur du type MEQM ou les coefficients d'égalisation sont donnés par
h”‘[wN +p] _ BWN, + pl+ 1 [wN; + p] et une moyenne suivant les

* 41/ RSHW] " [R[WN, + p+ 4IwN, + p]’ +1/ RSHw]

z[wN, +p]=

variables aleatmres M parait tres difficile a calculer. Nous allons donc utiliser un détecteur du type
CRM dont les coefficients sont donnés par z[wN.+pl|=/k[wN.+p]+4[wN.+p] afin de déduire une

forme analytique du RSIB. Pour un détecteur du type MEQM, on donnera des résultats de
simulation tout simplement.

Sachant que le détecteur MEQM est le cas pratique, les résultats obtenus par le modele
analytique du détecteur CRM seront utilis€és comme une base de validité et de conclusion sur les
résultats en MEQM. En d’autres termes, on va comparer les résultats donnés par les deux
détecteurs pour valider les conclusions sur I’erreur limite d’estimation du canal obtenues
analytiquement.

Pour un égaliseur du type CRM, le symbole estimé recu s'écrit
awl=I1,+1,+1,+1,+1, avec

1, =[P [w]C [w](HH [w,w]+ 1" [w])g[w, wiC, [wlag[wl]
= — * (4.24)
= Cfé’ [w](H:” [w, w]+ H:”[w]jg [w,wlU| [w]g[s]@ [w]
1,=1,=0

= Gyl H D)+ 0] I

Ou M"”[w] est une matrice diagonale de taille N.x N, dont les composantes sont les coefficients

d'erreur d’estimation du canal ,u,* [WN + p]. En appliquant les outils asymptotiques puis en

moyennant suivant les réalisations d'erreur d'estimation du canal, le RSIB asymptotique pour un
détecteur du type CRM peut s'écrire:

Ng=INy =1

o\
A1, P[w] ZZ\h wN, +p]’ RSB"N ;;\h [WA; +p]
Hif = fzzw [wN, +p]* = zgh oy + o] =L ST, 4l (4.25)
A== RSBDN( 70 10

Np=INy-1

2 0% g
EV‘*‘ N ;;‘hI[WNF +P]‘ SBPN zz:‘h WN, +p]‘

D'apres I'équation (4.25), il est clair que les performances d'un systtme OFDM-CDMA sont
meilleures lorsque le RSB sur un symbole pilote augmente indéfiniment. Par contre, lorsque RSB”
tend vers zéro, les performances seront le plus dégradées. Dans ce cas, le RSIB limite obtenu tend

vers P, [W]/ (a}_’ (w]+o ,f ) Donc, les performances seront données en fonction de RSB.

3.2.2. Résultats de simulation

La Figure 4.21 montre la validité de notre modéle asymptotique dans le cas d'un égaliseur CRM
dans un canal BranA a pleine charge et un E,/N;=20dB. Cette figure donne le RSIB obtenu en
sortie du détecteur OFDM-CDMA en fonction du RSB des pilotes. 11 est clair que les dégradations
du systéme deviennent négligeables pour un RSB de pilotes RSB'>30dB.




Sensibilités des Systémes OFDM-CDMA aux erreurs de synchronisation en réception radio mobile -102-

La Figure 4.22 donne le RSIB mesuré en simulation Monte Carlo en fonction du RSB des
pilotes pour un détecteur du type MEQM. Cette figure permet facilement de conclure que la
dégradation des systémes OFDM-CDMA est négligeable pour un RSB des pilotes RSB">30dB.

Cette conclusion est trés importante puisque méme si on n'arrive pas a donner un modéle
analytique pour un détecteur du type MEQM, on pourra quand méme donner des conclusions
équivalentes a celles données pour un détecteur CRM. Ceci est vérifié par la Figure 4.23 qui donne
une comparaison entre les dégradations du RSIB mesuré en MEQM et celui mesuré en CRM dans
un canal BranA en OFDM-CDMA. Cette figure montre que la dégradation du RSIB est presque la
méme pour les deux types d’égaliseurs. Donc, on peut conclure que les résultats donnés en CRM
sont aussi valides pour un égalisesur MEQM méme si on n’arrive pas a donner un modele
analytique en MEQM.
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Figure 4.21- Validation du modéle asymptotique (canal BranA, pleine charge, MRC, Eb/NO=20dB)
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Figure 4.22- Résultats de simulation (canal BranA, pleine charge, MEQM, Eb/N0=20dB)
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Figure 4.23- Comparaison des dégradation en OFDM-CDMA entre les détecteurs CRM et MEQM

La Figure 4.24 donne le RSB des pilotes nécessaire en fonction de la charge afin d'avoir une
dégradation donnée dans un canal gaussien, un égaliseur CRM et un Ey/Ny=20dB. En d'autres
termes, on peut préciser pour une charge donnée du systéme, le RSB des pilotes a choisir afin que
la dégradation ne dépasse pas une limite admise par le concepteur. Cette puissance des pilotes est
déduite de (4.25) et (3.37) par I’expression :

aP[w]

) (4.26)
0_; (IODeg(ﬂg)/lO _ 1)

RSB as) =10x1log,,
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Figure 4.24- RSB nécessaire des pilotes en fonction de la charge (canal Gaussien)

4. L'effet Doppler

Les systemes a base de I’OFDM sont tres sensibles a I'effet Doppler [52]. En effet, lorsque le
mobile bouge trés vite, la variation du canal dans un symbole OFDM ne peut plus étre considérée
comme une variation lente et par conséquent, la RI du canal varie au cours d’un symbole OFDM.
Cette variation du canal entraine une perte 1'orthogonalité des sous porteuses et de 1'lEP prend part
dans le signal recu. Le point marquant dans la modélisation de l'effet Doppler consiste dans la
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limite a partir de laquelle on ne peut plus considérer le canal comme invariant sur un symbole
OFDM. Bien stir, ce point doit étre déterminé en fonction de la durée d'un symbole OFDM NT; et
de la vitesse du mobile Vy; (ou bien la fréquence Doppler maximale f).

Du point de vue de 1'état de l'art, la question de l'effet Doppler sur les dégradations d'un systéme
OFDM a été ¢étudiée dans [27][52][80]. Les auteurs de [27] proposent une méthode de
développement en série de Taylor pour combattre l'effet d'IEP. Dans la référence [52], l'effet de
I'IEP résiduelle non compensée sur les performances d'un systtme OFDM a été présenté et
quelques limites sur les valeurs de l'effet Doppler ont été déduites. Dans [80], un égaliseur
complexe pour combattre I'TEP di a I'effet Doppler a été présenté. En MC-CDMA, I'étude de l'effet
Doppler n'a pas été beaucoup étudiée. Linnartz [53] a étudié cet effet pour un canal a profil
exponentiel et a proposé une méthode d'égalisation pour laquelle on est obligé d'estimer la variance
de I'[EP. Par ailleurs, les performances du systtme MC-CDMA sont calculées par des moyennes
sur les réalisations du canal des puissances d'interférences et non pas sur le RSIB instantané.

4.1. Modélisation de I'effet Doppler

Lorsque le mobile est en mouvement a des vitesses assez élevées, le canal n'est plus considéré
comme constant sur un symbole OFDM. Il devient évolutif en temps. En d’autres termes, les
modules, les phases et les retards du canal dépendent du temps. La RI du canal (en bande de base)
est alors décrite par 1’équation générale donnée en (1.5).

L’effet Doppler est explicit¢ au chapitre 1 sous une forme générale. Dans nos calculs
ultérieurs, on va considérer un modele général du canal a deux variables conformément a
I’équation (1.5).

4.2. Les systemes OFDM-CDMA en présence de lI'effet  Doppler

4.2.1. Expression du RSIB

Puisque le canal est variant en temps dans un symbole OFDM, il faut en tenir compte dans la
réception. Le signal recu a chaque instant sera alors le résultat du produit de convolution du signal
transmis et de la RI du canal générée a chaque instant. Le signal discret en entrée du récepteur
OFDM, apres la suppression du préfixe cyclique, sera alors:

rlul = fxz [klg,[u—Fk;ul+n,[u] (4.27)

k=-v
Ou gi[k;u] représente la RI discréte du canal en fonction du retard k a chaque instant u.
Apres le passage a travers la TFD, le signal recu sur la porteuse p de la bande w peut s’écrire :

§-1 Np-1
R[N, +p]=3 Y blsN, +rlgons, pn L)+ N [w; + ] (4.28)
s=0 n=0
Ou ¢ est la fonction traduisant 1’effet multiplicatif d’un canal quelconque sur les différentes
sous-porteuses. Elle est donnée par :

N-1 _ N + —
@aqw,s, p,n,l,I0) :%Zh, [SN . +n;u] exp[—jZﬂWuj (4.29)

u=0
ou hy[sNgtn;u] est la TFD par rapport a k de gi[k;u].

L'égalisation de l'effet du canal se traduit par la multiplication par le coefficient fonction du
N-1

terme g@(w,w, p, p,1,1) = 1z Zhl[WN »+ p;u]. Ce coefficient @ n'est que la moyenne temporelle
u=0

des TFD de la RI du canal obtenus durant un symbole OFDM.
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L'expression du RSIB donnée en (3.16) et (3.22) est toujours valable sauf qu'il n'y a pas d'1ES
(E[I5=0). Pour un égaliseur du type MEQM, les expressions des différents termes du RSIB sont
données par

Np=1N; -1

I
I 2 :P I
Bl = Rivir 2, ;\ﬂw,w,psp’ls”

2 ‘ 2

@, w, p, p.L1)
*+1/ RSAW|
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2
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4.2.2. Résultats de simulation

Dans cette section, on donne les performances des systtmes OFDM-CDMA en présence de
l'effet Doppler. Puisque cet effet dépend de la variation du canal dans un symbole OFDM, les
résultats dépendront alors de deux paramétres: la vitesse du mobile exprimée sous une forme de
fréquence Doppler f; et la durée d'un symbole égale a NT,. Afin de mettre en évidence ces deux
paramétres dans un seul facteur, on donnera les courbes en fonction du produit Nf; T qui traduit le
décalage relatif d'une fréquence doppler donnée par rapport a l'espacement entre porteuses. Il est
clair que lorsque ce décalage relatif devient élevé, on a plus d'IEP et les performances du systéme
se dégradent.

Les hypothéses de simulation sont les mémes que celles données précédemment. Le modéle du
canal utilis¢ est celui donné par (1.13). Les résultats sont donnés pour un canal BranA.

La Figure 4.25 donne une comparaison entre le RSIB obtenu a travers le modéle asymptotique et
le RSIB obtenu a travers les simulations Monte Carlo pour différentes sous-bandes, un
Ew/Ny=20dB et a pleine charge. On observe que notre modéle colle bien aux résultats de
simulation. D'autant plus, il est remarquable que les différents systémes deviennent sensibles a
l'effet Doppler pour un décalage relatif NfyT=>0.025. Cette valeur limite est bien validée par les
résultats de dégradation donnés en Figure 4.26 avec les mémes hypothéses de simulation. Sur cette
figure, on remarque qu'une dégradation de 1dB apparait pour un décalage Doppler relatif plus
grand que 0.03. Il est certain que pour des E,/N, plus faibles, la dégradation des différents
systéemes diminue et ainsi cette valeur limite diminue elle aussi comme le montrent la Figure 4.26,
la Figure 4.27 et la Figure 4.28. Notons aussi que ces figures montrent que les trois systémes
d'étalement ont la méme sensibilité a I'effet Doppler. Cette sensibilité augmente avec la charge et le
nombre de sous-porteuses utilisé dans le systéme. Ainsi, pour un systéme a performance donnée, la
vitesse maximale du mobile admise sera divisée par le méme facteur d'augmentation du nombre de
sous-porteuses afin de préserver cette performance.
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Figure 4.25- Validation du modéle asymptotique (Canal BranA, pleine charge, Eb/N0=20dB)
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Figure 4.26- Dégradations des différents systemes (Canal BranA, pleine charge, Eb/N0=20dB)
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Figure 4.27- Dégradations des différents systemes (Canal BranA, quart de charge, Eb/N0=20dB)
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5. Conclusion

Dans ce chapitre, on a étudié les performances des systtmes OFDM-CDMA en présence des
erreurs variables et de I'effet Doppler. On a validé le modéle asymptotique indépendant des codes
d'étalement ce qui facilite beaucoup la tache d'analyse et de calcul. Pour le bruit de phase et la
gigue d'horloge, on a donné des fonctions poids comme celles proposées par Stott en OFDM pour
une meilleure interprétation des effets de ces erreurs de synchronisation et pour une facilité de la
conception des PLL.

D’autre part, on a montré que ces systemes sont trés sensibles surtout au bruit de phase (facteur
de diffusion limite D;,=1KHz) et a I'effet Doppler (fréquence Doppler maximale relative limite
NfyT=0.03 ou bien 3% de l'espacement entre porteuses). Par contre, ces systémes sont peu
sensibles a la gigue d'horloge. Quant a leur sensibilité a 'erreur d'estimation du canal, elle dépend
du Rapport Signal sur Bruit sur ces pilotes.

Finalement, on a vérifié¢ que les différents systémes d'étalement ont la méme sensibilité a ces
imperfections.

Ce chapitre a fait I’objet de deux articles de conférence et d’un papier de revue en cours.
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5 LES SYSTEMES OFDM-CDMA AVEC
IMPERFECTIONS ET CODAGE CANAL

Dans les chapitres précédents, on a présenté l'effet des erreurs de synchronisation sur les
systtmes OFDM-CDMA en terme de dégradation du RSIB. On a aussi donné des limites de ces
erreurs afin de ne pas dépasser les dégradations admises par la conception. Cependant, les résultats
présentés ne prennent pas en compte l'effet du codage canal qui pourrait changer certaines
conclusions.

Le principe de base du codage canal est de transmettre un certain nombre de bits de controle
avec les bits de données. Ces bits permettent d'avoir une certaine redondance en réception et par
suite une possibilité de correction des bits erronés. Le codage canal est souvent accompagné d'un
entrelaceur bit qui permettrait d'avoir un ordre de diversit¢ maximal. Il permet avec de
l'entrelacement bit de combattre les dégradations diies a I'évanouissement du canal, au bruit d'acces
multiple, a l'interférence diie aux erreurs de synchronisation... et par conséquent, d’améliorer les
performances.

D'autre part, dans une chaine de transmission, il est intéressant de faire le lien entre les
performances obtenues en terme du RSIB en sortie du détecteur (corrélateur) et les performances
obtenues en terme du TEB ou bien en terme du Taux d’Effacement de Trames (TET) en sortie du
décodeur. Ce lien a souvent été fait en donnant le TEB en fonction du RSIB moyenné sur les
réalisations du canal. Cependant, cette relation n'est pas toujours vraisemblable. Il se peut que les
performances obtenues en sortie du décodeur soient bien différentes de celles prédites en sortie du
détecteur pour des réalisations d'un canal donné. Il est alors évident qu'une relation exacte entre le
TEB et le RSIB est de grande utilité.

Dans ce chapitre, on va présenter l'effet du codage canal sur les performances des systémes
OFDM-CDMA en présence des erreurs de synchronisation, des imperfections RF, de I’erreur
d’estimation du canal et de 'effet Doppler. Tout d'abord, on introduira une chaine de transmission
avec codage canal, puis on explicitera le codage canal ainsi que le décodage utilisé. Apres, on
présentera le calcul des Logarithmes du Rapport de Vraisemblance LRV nécessaire pour le
décodage souple. Afin de faire le lien entre le RSIB obtenu en sortie du détecteur et le TEB obtenu
en sortie du décodeur, on adaptera une technique utilisée initialement en OFDM et validée par la
3GPP pour les systtmes OFDM-CDMA. On montrera a travers des résultats que cette méthode
permet de prédire d'une maniére précise les performances des systtmes OFDM-CDMA en terme
du Taux d’Erreur Binaire TEB. On note que les résultats avec le codage canal dépendent de
plusieurs parameétres tels que le type du codage, le rendement du codeur, la constellation...Donc,
les résultats donnés dans ce chapitre sont a titre indicatif pour valider la méthode de prédiction du
TEB.
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1. Chaine de transmission avec codage canal

D'une fagon générale, les différents systémes de transmission implémentent le codage canal afin
d'atteindre des performances et une qualité de transmission imposée par le type du service. Le
schéma de transmission avec codage canal est donné en Figure 5.1.

Dans une chaine de transmission, le codage canal est souvent accompagné d'un entrelaceur.
Celui-ci est indispensable dans l'optimisation du codage canal et I'amélioration des performances.
En effet, le role d'un entrelaceur est de distribuer les données transmises sur des points de
transmission assez lointaines afin d'éliminer (ou bien de minimiser) l'occurrence des paquets
d'erreurs nuisant énormément a la qualité de transmission. Un bon entrelaceur est donc celui qui
permet de distribuer les données en entrée du récepteur d'une fagon décorrélée. On définit par Ng la
profondeur d'entrelacement comme étant le nombre de bits sur lequel I’entrelacement est réalisé.

Dans une transmission OFDM-CDMA, Ny, bits d'information de chaque utilisateur sont
appliqués au module du codage canal. Celui ci permet alors d'ajouter des bits de redondance afin
d'arriver a un ensemble de N4 bits codés. Le rendement du codage R est alors défini par le rapport
Nino/Neoa- Les bits ainsi codés sont dirigés vers un entrelaceur bit qui permet de distribuer les bits
en temps. La profondeur d'entrelacement est choisie d'une fagon a augmenter la diversité tout en
conservant un retard minimal de réception. Les bits entrelacés sont alors dirigés vers un
modulateur QAM dont les sorties sont des nombres complexes appartenant a une certaine
constellation.

A partir de ce point, les opérations normales des techniques CDMA et OFDM sont appliquées
sur les symboles obtenus. En réception, les opérations inverses de I'OFDM et du CDMA sont
appliqués au signal recu. Les symboles complexes obtenus en sortie du décorrelateur
(désétalement) sont alors dirigés vers le décodeur canal. Celui-ci exploite la redondance ajoutée
dans le codeur afin de détecter et éventuellement corriger les erreurs produites par la transmission a
travers le canal.
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igure 5.1- Chaine de transmission OFDM-CDMA compléte

Le décodage du canal peut se faire de deux fagons: le décodage dur et le décodage souple. Le
décodage dur est réalisé lorsque la décision se fait a partir des seuils durs initialement décidés par le
systéme en sortie du démodulateur. Le mode souple est réalisé lorsque le décodage se fait a partir des
valeurs complexes souples fournies par le démodulateur.

Notons que dans notre étude, on a utilis€é un codage convolutif avec un décodeur souple de Viterbi
[95][96].
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2. Les coefficients LRV en OFDM-CDMA

2.1. Introduction

L'introduction d'un codeur en émission nécessite 1'insertion d'un décodeur en réception. Le role
du décodeur est alors de détecter les erreurs et de les corriger. Pour les codes convolutifs, vu la
complexité du codage (codage avec mémoire), le décodage se réalise suivant un diagramme de
treillis qui donne l'adéquation la plus appropriée au codage. Connaissant l'allure du treillis du
codeur, le décodeur a pour role de déterminer dans le treillis la séquence de bits transmise la plus
vraisemblable. Vu le nombre de séquences possibles et compte tenu de la longueur de contrainte
utilisée, le décodage peut rapidement devenir trés complexe. Le décodage de Viterbi est alors la
solution la plus appropri¢e [95][96]. En décodage, le treillis est parcouru en sens inverse tout en
conservant un seul chemin appelé survivant (le plus vraisemblable a la séquence regue). Le point
important dans le choix de ce chemin consiste alors dans le calcul des métriques de chaque branche
du treillis puis dans la comparaison des métriques cumulées des différentes branches associées a un
chemin donné. La métrique optimale a fournir en entrée du décodeur de Viterbi est donnée par le
Logarithme du Rapport de Vraisemblance LRV (connu en anglais sous le nom « Log Likelihood
Ratio LLR »). Ce LRV mesure la probabilité que le bit en entrée du décodeur aprés la
démodulation soit un ‘0’ ou un ‘1°. Le LRYV consiste a calculer une valeur souple pour chacun
des bits a I’intérieur d’un symbole complexe QAM, et ce de maniére indépendante pour les
bits d’un méme symbole QAM recu. L’idée est donc de démoduler le signal recu en un bit souple
dont le signe correspondrait au bit fourni par un détecteur dur et dont la valeur absolue indique la
fiabilité de la décision du démodulateur QAM. Le valeurs souples a faire entrer au décodeur de
Viterbi ne signifient pas des bits "0" ou "1" mais des valeurs réelles correspondant aux sorties du
démodulateur. Pour une modulation du type 16QAM par exemple, on aura 4 valeurs souples
correspondant aux 4 bits « durs ».

2.2. Calcul des coefficients LRV

Dans cette section, on considére le calcul des LRV a donner au décodeur de Viterbi afin
d'optimiser le décodage. Considérons alors, une modulation M-QAM formée par la séquence
binaire codée correspondante b={b;; ...bix ...bix bgi... bok...box}, avec M=2% L’indice k
correspond au k°™ bit de la partic en phase du signal (voie I) et au k™ bit de la partic en
quadrature du signal (voie Q).

Le décodeur de Viterbi détermine la séquence de bits transmise la plus vraisemblable en utilisant
le critére de Maximum de Vraisemblance (MV).
Pour cela, on considére tout d’abord le critére de Maximum a Postériori MAP qui consiste a

A A A

considérer la séquence de bits b:{blyl,..‘,b,’k,..bI’K,bQ’I,..‘,bQ,k,...,bQ’K qui maximise la

probabilité conditionnelle suivante

b= arg max pr{b(”)‘V} (5.1)

b(!«)

Ou b"™ est la u™ possible séquence de bits transmise et V est la séquence de bits souples regue.
En appliquant le théoréme de Bayes et en supposant que toutes les séquences sont équiprobables,
la régle de décision donnée en (5.1) est équivalente a la décision de MV qui maximise la
probabilité pr{V|b™}. Grace a l'effet d'entrelacement, on peut alors considérer que le canal avec
mémoire est transformé en un canal sans mémoire et par suite la probabilité pr{Vb™} est
transformé en un produit des probabilités des différents éléments formant les séquences. On peut
alors écrire:

prfylp®} = ﬁ pr(vpe) (5.2)
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Ou V, est le k™ bit souple décidé de la séquence V et b\ est le k*™ bit de la u™ possible

séquence de bits transmise. L'équation (5.2) peut alors s'écrire d'une fagon équivalente suivant
K
In pr{V|b(”)} = ZIn pr(Vk |b,§”)) (5.3)
=1

Or, un bit 5"’ qui maximise pr(Vk|b,£”)) permet de minimiser pr(Vk| - b,f”)) pour les codes

binaires, (5.1) peut étre écrite d'une fagon équivalente comme :

b= arg max » In (5.4)
5" = pr Vk| b
Les coefficients de LRV pour un bit b,iu) donné sont alors définis par :
RA
LRV (p") =1L o) (55)

pr‘Vk| —b,f”) j

Dans ce qui suit, on supposera qu’on est intéress¢ par la partie réelle du signal recu. Donc, on
supposera qu'on est intéressé a un bit b, , =1 (I désigne la partie réelle de by), (5.5) s'écrira d'une

facon équivalente pour un bit comme
z pr(Vk|b1,k =1)
Z P’”(Vk |b1,k = 0)

Et si on est intéressé par le bit 0, la fonction (5.6) reste toujours valable avec un signe négatif.
Donc, la séquence estimée la plus probable donnée en (5.4) peut étre écrite d'une fagon équivalente

LRV (p,,)=1n (5.6)

n K
b =arg max Y b{"’ x LRV (b{"") (5.7)
S

Avec LRV (b )est le Logarithme de Rapport de Vraisemblance donné en (5.6). En suivant la

partition des bits en une partie sur la voie I et une autre sur la voie Q (voir Erreur ! Source du
renvoi introuvable.) , on peut écrire ces rapports, pour chaque utilisateur m et chaque sous-bande
w du symbole 2D j, comme

ZauE;}; p”(é./ [W]‘aj[w] = a)

LRV|b,, )=1 )
( I,k) n ZGDE;% pr(&j[w]‘a_/[w] = a)

(5.8)

Ou a sont les symboles de référence de la constellation QAM. Par exemple, o = {1+, 1-i, -1+,
-1-i} pour la constellation QPSK. El(”k) est I’ensemble de points de la constellation QAM dont la

partie réelle présente un bit u sur la position k comme le montre la Erreur ! Source du renvoi
introuvable. pour une constellation 16-QAM. Le numérateur du logarithme dans 1’équation
précédente somme les probabilités de tous les symboles ayant un bit ‘1’ sur la position k. Le
dénominateur somme les probabilités pour tous les symboles ayant un bit ‘0’ sur la position k. Ces
probabilités sont des fonctions en exponentielle décroissante de la distance euclidienne entre les
symboles recus et les symboles de référence d. Le résultat de ce rapport est une valeur souple
indiquant le degré de confiance pour un bit donné by, ou une valeur positive indique un ‘1’
binaire tandis qu’une valeur négative indique un ‘0’ binaire.
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Figure 5.3- Partitions de la partie en Quadrature de phase Q de la constellation 16QAM

Le probléme du calcul des LRV revient donc a calculer les différentes probabilités dans (5.8).
La relation donnée en (3.15) entre les symboles transmis et ceux regus est bien nécessaire. D'une
facon générale, cette relation peut s'écrire d'une maniére équivalente pour l'utilisateur de référence :

a,[wl=1I1,a;[w]+1, (5.9)

Ou [, traduit le coefficient par lequel le symbole émis a été multiplié lors de la transmission, I,
est le signal d'interférence totale die a I'évanouissement du canal, aux erreurs de synchronisation et
au BBAG. En supposant que cette interférence a une distribution gaussienne, la probabilité donnée
en (5.8) sera exprimée par :

1

207 @m-af | 10

I 2
(d/[w]_]ua2 _‘ 0‘

_ 1
) ] Vo 207

Ou o tz est la puissance de l'interférence totale composée généralement de l'interférence du

pr(d/. [w]‘aj [w]= a) = \/%TG'Z exp{—

BAM, de I'IEB et du BBAG et a,[w]=a [w]/],. Cette puissance n'est autre que l'expression
I[w] donnée dans les différentes expressions des chapitres précédents. En plus, en considérant o
comme étant un symbole de référence, il faudra alors multiplier le facteur (5_/[w] —a) par un

facteur de normalisation Fy dépendant du type de la modulation. Ce facteur est égal a
Fn={1,2,10,42} pour les modulations respectives BPSK, QPSK, 16-QAM, 64-QAM. Si on note

par @, ,[w] la partie en phase I du symbole recu normalisé @,;[w], on pourra vérifier que les LRV

de (5.8) pour une modulation du type QPSK seront donnés par,
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2
LRV (b, ,)=4 |2“| @, vl (5.11)

2
t
[ . ,
Dans (5.11), le rapport —— n'est autre le RSIB instantané du symbole re¢u. On pourra alors se
Jt
servir du calcul fait dans les chapitres précédents pour le déduire. Néanmoins, dans une chaine de
simulation réelle, on est malheureusement incapable d'estimer la variance de I'lEB d'une facon
exacte (vu qu'on est incapable d'estimer les éléments de la matrice H[w,s] pour w#s), on est alors
amen¢ a faire une estimation sous optimale soit en négligeant cette interférence soit en la mesurant

sur les fréquences des sous-porteuses nulles insérées dans le systéme. [89] a propos¢ une méthode
simplifiée du calcul des LRV en faisant 1'approximation In z kT Inmax z, . Cette méthode
k

donne d'une part des expressions trés simplifiées des LRV et d'autre part permet de se passer du
calcul des différentes variances d'interférences notamment celle de 1'l[EB. Dans ce manuscrit, on ne
donne pas ces expressions simplifiées mais on fait référence a [89] pour plus d'information.
Finalement, on note que les expressions données précédemment pour la voie I seront aussi valables
pour la voie Q (Erreur ! Source du renvoi introuvable.).

3. Estimation des performances en sortie du décodeu r

Dans un systéme de transmission réel, deux modéles de liaison sont nécessaires a évaluer: le
modéle de mesure de la liaison qui sert a l'allocation des ressources et I'adaptation de la liaison et
le modele de performance de la liaison qui traite les performances en terme du TEB pour une
stratégie d'allocation de ressources et du traitement qui vient derriére. Pour le moment, on a
présenté les performances des systétmes OFDM-CDMA en terme du RSIB en sortie du détecteur.
Cette mesure peut étre alors qualifiée, par exemple, comme un modéle de mesure de la liaison dans
une bande donnée pour faire 'allocation de ressources. Cependant, une évaluation analytique des
performances en sortie du décodeur en terme du TEB n'a pas été donnée et un modele de liaison
entre le RSIB en sortie du détecteur et le TEB en sortie du décodeur est a élaborer.

Du point de vue de I’état de l'art, la modélisation des performances en sortie du décodeur a
souvent été donnée en terme du TEB comme une fonction du RSIB moyen mesuré en sortie du
détecteur. Cette relation consistait alors une interface de passage entre les simulations lien et
systeme. Cette interface peut étre vérifiée si on considére que le systéme est toujours soumis aux
mémes conditions du canal. Cependant, cette condition n'est pas toujours vérifiée et on peut
facilement donner des exemples ou les performances du systéme sont différentes que celles
prédites par cette interface de mesure [47]. Plusieurs propositions ont ét¢ faites pour faire le lien
entre les mesures de la liaison et la mesure de performances. Ces propositions peuvent étre
récapitulées dans un seul modele ou on essaie de compresser les différents paramétres de mesure
du systéme (RSIB, I'allocation de puissances, la charge,...) en un ou deux paramétres capables de
déduire les performances en sortie du décodeur. Dans la littérature, on peut trouver quelques
méthodes telles que la Méthode Quasi Statique (MQS), la méthode a base du calcul de la capacite,
la méthode a base du calcul de I'information mutuelle, la Méthode du RSIB Logarithmique Effectif
(MRLE), la Métrique du RSIB Exponentiel Effectif (MREE) connue en anglais sous le nom
« Exponential Effective SINR Metric (EESM) ». En annexe 6 6, on donne les différentes
techniques existant dans la littérature. Dans ce qui suit, on détaille la méthode MREE.
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3.1. Méthode du RSIB Exponentiel Effectif (MREE)

3.1.1. Introduction

Les différentes méthodes existant dans la littérature présentent des résultats plus ou moins
acceptables. Une bonne méthode d'estimation ne doit pas étre ni convexe car elle va surestimer
I’information ni logarithmique car elle sous estime 1’information. En d’autres termes, une bonne
méthode d’estimation nécessite d'avoir une fonction a allure sigmoidale (ayant une courbe en
forme de S) avec le moindre de pénalités et de parameétres possibles.

L'idée de base est toujours la méme. Il faut trouver un RSIB effectif a partir d'un ensemble de
RSIB générés par le canal. Ce RSIB effectif sera utilis¢ en combinaison avec la courbe des
résultats obtenus en canal gaussien pour en déduire les performances en sortie du décodeur. En
d'autres termes, 1’idée de base consiste a ce que le RSIB,; vérifie la relation suivante :

TEB({RSIB,}) = TEB,,, (RSIB,, ) (5.12)

Ou {RSIBy} est I’ensemble des RSIB obtenus pour les différentes réalisations du canal et
TEBggac est le TEB obtenu pour un canal gaussien.

3.1.2. Expression de la méthode MREE en BPSK

La méthode MREE est basée sur le calcul de la borne d’union de Chernoff des probabilités
d’erreurs. Pour un canal caractérisé par un certain RSIB et une modulation BPSK, la probabilité
d'erreur d'un code convolutif décodé suivant l'alogorithme de Maximum de Vraisemblance est
majorée par [3]:

pr(RSIB)< > u, pr,(d, RSIB) (5.13)

d:dmin

Ou dp, est la distance minimale du code binaire, g est le nombre de mots codes ayant une
distance de Hamming égale a d et pry(d,RSIB) est la probabilité d’erreur entre deux chemins du
treillis ayant d bits différents pour un certain RSIB.

Pour une modulation BPSK et un canal gaussien, la probabilit¢ d’erreur binaire peut €tre
majorée par la limite de Chernoff suivant la relation

pry(d, RSIB) = QW2RSIB x d )< ™" = pr, ..., .(d, RSIB) = [ pr cyey (1, RSIB)|"  (5.14)

O pra chemori( 1, RSIB) est la probabilité d'erreur symbole (la distance d est égale a 1).

En insérant (5.14) dans (5.13), on obtient la probabilité d'erreur de Chernoff suivant :

pr(RSIB) < Z H,pry(d,RSIB) < z Hy [prz,Chemq[/' (1, RSIB)]d = PP chermoyy (RSIB) - (5.15)
d=d,;

d:dmin

Si le canal est caractérisé par deux RSIB différents avec des probabilités respectives égales a p,
et p,, la probabilité d'erreur binaire ne dépend plus de la distance d seulement mais aussi de la
distribution des RSIB sur les différentes positions des mots codes du treillis. Dans ce cas, la
probabilité d'erreur binaire est calculée en moyennant sur les d différentes positions des RSIB. La
probabilité d'erreur binaire de Chernoff est donnée par

d d —kx +(d—k)x — -
Prereny (d,[RSIBl,RSIBZ ]) :Z(]Jplkpj_ke (kxRs1B, +(d~k)xRSIB, ) :(ple RSIB, +pe RSIB, )d (5.16)

k=0
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Oou plk pj * représente la probabilité de 1'événement « k bits sont associés au RSIB, et (d-k)

18 —(kxRSIB,+(d —k)*RSIB,
sont associés au RSIB, » et e ( 1 +(dk)XRSIB;)

événement.

représente la probabilité de Chernoff pour un tel

On peut alors généraliser le calcul pour différents RSIB en se servant des propriétés des
polyndémes pour arriver a la probabilité d'erreur de Chernoff pour un certain vecteur formé de Nj

RSIB donné par RSIB = (RSIB, ..., RSIB,, )

PTchernofr (d, RSIB) = pr, Chernoff (d > {RS[Bl seees RS[BNX }) = [pr Chernoff (1, RS_[B)]d (5.17)

Le but du jeu dans la méthode MREE est d'obtenir un RSIB effectif caractérisant un canal
équivalent ayant la méme probabilité d'erreur de Chernoff qu'un canal caractérisé par Ny RSIB
différents. En d'autres termes, on doit vérifier la relation

N, d
prChemoﬂ' (RSIBEJ] ) = prChemoﬂ' (—RSIB) = |:Z pke_RSIBk :| (518)
k=1

En se servant des probabilités d'erreur symboles, on peut alors écrire les deux relations

prCheranf (1’ RSIBeﬁ ) = prChernUﬁ' (19 M) (5.19)

NS
RSIB,, = —h{z pre J (5.20)

k=1

3.1.3. Expression généralisée de la méthode MREE

Les calculs précédents sont présentés pour une modulation BPSK. Pour une modulation QPSK,
l'expression de la méthode MREE devient en suivant la méme méthodologie:

k=1

N _RSIB,
RSIB,, = -2 ln(Z pe 2 ] (5.21)

Pour les modulations supérieures, I'expression de la MREE n'est pas directe. On introduira le
parametre A pour s'ajuster au type de la modulation et du codage canal utilisés. Le RSIB effectif
sera défini par :

N _RSIB,
RSIB,, = =A% ln[Z pe ] (5.22)
k=1

Le point clé dans cette formule est que le paramétre A est unique pour un couple de modulation
et de codage canal donnés. Cela est di au fait qu’on veut que le RSIB effectif vérifie la relation
(5.12). Or, le TEB dans un canal gaussien ne dépend que du type de la constellation et du type du
codage, le résultat est alors trivial. Notons que cette formule est empirique mais elle a été validée
par la 3GPP2 [3] et utilisée pour modéliser I’interface lien systéme.

3.1.4. Expression de la méthode MREE dans un systétme OFDM

Dans un systétme OFDM, les différents RSIB sont calculés sur les N sous porteuses. En
supposant N assez grand et que les différents RSIB sont indépendants (nécessité d'un entrelaceur),
la relation (5.22) devient :
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N-

| Nl _RSIBlp]
RSIB,, ==AxIn ﬁzoe A (5.23)
=

Cette expression a ¢té validée et utilisée dans la 3GPP2 [3] pour les systtmes OFDM afin de
calculer le Taux d'Erreur par Bloc (TEBI). On va alors I'adapter a un contexte OFDM-CDMA.

3.1.5. Expression de la méthode MREE dans un syst¢tme OFDM-CDMA

Dans un systétme OFDM-CDMA, le RSIB effectif est calculé sur J symboles 2D chacun formé
de S sous-bandes (S symboles QAM) comme le montre la Figure 5.4. Le RSIB effectif sera donné
par :

1 Lo _RSIB;[w]
RSIB,, =-AX%1 A 5.24
off n TxS ,Z:(;W:oe (5.24)

Ou RSIB;[w] est le RSIB calcul sur la w*™ bande du j*™ symbole 2D en utilisant les outils
asymptotiques donnés aux chapitres précédents. Une fois le RSIB effectif calculé, le TEB sera
calculé en utilisant une table de conversion en canal gaussien. Celle-ci donne le TEB en fonction
du RSB. Le point important de l'expression du RSIB effectif sera alors dans la mesure du

parametre A.

Indice du symbole 2D
L

J symboles 2D

RSIB, o RSIB, o I ——————————————————— RSIB, ; , I

sopueq S
z
jos}

RSIB 5, RSIB, ¢, | ~TTTTT RSIB, 5, I

apueq e 9p d0rpuf

1 st RSB Courbe TEB en gaussien
RSIB,; == m[JSZZe A } ———— > TEB=f(RSIBy)

Figure 5.4- Modélisation du calcul du paramétre A

j=0 w=

3.1.6. Expression du paramétre A

Vu que la courbe de référence utilisée est celle du canal gaussien, le paramétre A ne dépendra
que du type de la modulation et du type du codage. En effet, les résultats obtenus en canal gaussien
ne dépendent que de ces paramétres. De plus, ce paramétre sera indépendant de la charge du
systétme et du type d'étalement. Dans nos résultats, le parameétre A est mesuré a travers les
simulations de fagon a ce que les performances exprimées en terme du TEB obtenues en simulation
et celles obtenues a travers la méthode MREE soient les plus proches possibles pour un A donné
[46]. Sa détermination dans nos résultats a été faite de la fagon suivante :

e Pour un E/N, donné, on fixe un certain A donné.
*  On calcule le RSIB effectif pour chaque ensemble de JxS symboles QAM.

*  On déduit le TEB a partir d'une table de conversion donnée en canal gaussien.
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* On revient a la deuxiéme étape N,, fois ou N, est le nombre de points sur lesquels les
performances sont évaluées. En d’autres termes, il s’agit d’obtenir le TEB moyen appelé
TEB(A) pour le paramétre A considéré.

Le parametre A optimal sera celui qui présente le TEB moyen le plus proche de celui obtenu par
la simulation. En d'autres termes, le parameétre A optimal doit vérifier la relation suivante

Aoy = Arg min {miw-m - EB(A )} (5.25)

4. Résultats de simulation

Dans cette section, nous présentons des résultats de simulation avec codage canal en présence
des erreurs de synchronisation. Les hypothéses de simulation sont les mémes que celles données
précédemment auxquelles on ajoute les hypothéses suivantes:

e Codage convolutif avec un rendement R=1/2.

+  Polyndmes générateurs : p;(x)=x"+x* x> +x+1 ; po(x)=x"+x"+x x+1.
*  Mémoire du codeur: 6 blocs.

e Constellations: QPSK,16-QAM.

¢ MC-CDMA :NgxXN= 32x1; OFDM-CDMA :NpxN= 8x4 ; MC-DS-CDMA : NgxN=
1x32.

On trouvera dans ce chapitre trois types de résultats. Le premier consiste a donner des
comparaisons vis a vis du rapport E,/N, moyen entre le TEB obtenu par simulation et celui donné a
travers la méthode MREE en combinaison avec le calcul du RSIB asymptotique. Le deuxiéme type
de résultats consiste en des résultats obtenus avec le modéele analytique. Le troisiéme type de
résultats consiste a donner des résultats en terme du RSIB effectif moyen calculé sur N, points.

Le point important dans ces résultats consiste dans l'unicité du paramétre A quelque soit le type
d'erreur de synchronisation. En effet, la courbe de référence utilisée est celle en canal gaussien sans
erreur de synchronisation. Aussi, on notera la signification du RSIB effectif moyen qui donne un
certain ordre de grandeur sur les résultats obtenus en terme du TEB ce qui n'est pas le cas pour le
RSIB moyen par exemple.

4.1. Erreur de synchronisation de fréquence porteus e

Les Figure 5.5, Figure 5.6, Figure 5.7, Figure 5.8, Figure 5.9 et Figure 5.10 montrent la
correspondance entre les résultats prédits par la méthode MREE et ceux obtenus par simulation
pour différentes hypothéses de simulation. D'une maniére générale, on peut facilement déduire de
ces résultats que les différents systémes sont sensibles a l'erreur de synchronisation de fréquence
porteuse. Cette sensibilité augmente avec la constellation puisque en travaillant avec des
constellations plus élevées, les systémes deviennent plus sensibles au BAM et par suite a la valeur
de l'erreur de synchronisation. Une perte de 0.3dB au moins apparait 2 un TEB=10" lorsqu'on
passe & une erreur relative NAFT=1%. Bien siir, cette perte augmente beaucoup avec une erreur
relative plus grande. D'autre part, on remarque bien que le MC-CDMA est le systéme le moins
sensible (en terme de perte de E,/Ny) par rapport aux autres systémes.
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Figure 5.5- Validation de la méthode MREE (MC-CDMA, pleine charge, canal BranA, QPSK, A\=1.8)
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Figure 5.7- Validation de la méthode MREE (MC-DS-CDMA, pleine charge, canal BranA, QPSK, A=1.8)
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Figure 5.8- Validation de la méthode MREE (MC-CDMA, pleine charge, canal BranA, 16QAM, A=5.5)
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Figure 5.9- Validation de la méthode MREE (OFDM-CDMA, pleine charge, canal BranA, 16QAM, A=5.5)
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Figure 5.10- Validation de la méthode MREE (MC-DS-CDMA, pleine charge, canal BranA, 16QAM, A=5.5)
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Finalement, la Figure 5.11 donne un ordre de grandeur sur sur la dégradation du TEB obtenu a
partir du RSIB effectif. En d'autres termes, un RSIB effectif plus grand veut dire un TEB plus petit.
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Figure 5.11- RSIB effectif moyen (OFDM-CDMA, pleine charge, canal BranA, QPSK, A=1.8)

4.2. Erreur de synchronisation de fréquence d'horlo ge

Les Figure 5.12 et Figure 5.13 donnent des comparaisons entre la méthode MREE et les
simulations Monte Carlo dans un systtme OFDM-CDMA et avec différentes hypotheses de
simulations. On peut facilement remarquer que la sensibilit¢ de ce systéme a l'erreur de
synchronisation de fréquence d'horloge est assez petite. En effet, une perte de 0.4dB apparait pour
une erreur de synchronisation relative NAT/T=0.1 qui est une valeur trés grande a atteindre. Du
coup, on peut dire que pour des valeurs raisonnables d'erreur de fréquence d'horloge telles que
NAT/T;<<0.1, la sensibilit¢ des systémes OFDM-CDMA & une erreur d'horloge est presque
négligeable. Il faut toutefois rappeler qu’on a supposé que 1’égaliseur compense 1’accumulation de
phase introduite par 1’erreur de fréquence porteuse.
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Figure 5.12- Validation de la méthode MREE (OFDM-CDMA, pleine charge, canal BranA, QPSK, A=1.8)
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Figure 5.13- Validation de la méthode MREE (OFDM-CDMA, pleine charge, canal BranA, 16QAM, A=5.5)

La Figure 5.14 valide cette conclusion a travers le RSIB effectif moyen qui parait constant
quelque soit la valeur de l'erreur de synchronisation d'horloge.
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Figure 5.14- RSIB effectif moyen (OFDM-CDMA, pleine charge, canal BranA, QPSK, A=1.8)

4.3. Le bruit de phase

En présence du bruit de phase, on peut tirer les mémes conclusions de similarité entre les
méthodes d'obtention des résultats (Figure 5.15, Figure 5.16, Figure 5.17 et Figure 5.18).
Néanmoins, on note qu'une perte de 0.3dB apparait pour un facteur de diffusion Dy,=10*Hz pour
un TEB=10". Cette perte augmente énormément pour des facteurs de diffusion plus élevés. Cette
valeur limite est importante. En effet, le codage canal permet d’élargir la limite permise du facteur
de diffusion de Dy,,=1KHz obtenu sans codage canal a une valeur limite D;;,,=10KHz. Néanmoins,
si on suppose que cette perte de 0.3dB en terme du RSB pour un TEB=10"* est élevée, il faudra
bien limiter le facteur de diffusion maximal permis. Donc, on peut conclure que les résultats sans
le codage canal sont de trés grande importance dans la définition des marges des parameétres de
conception. Le codage du canal vient élargir ces marges suivant le degré de perte permis.
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Figure 5.17- Validation de la méthode MREE (OFDM-CDMA, pleine charge, canal BranA, 16QAM, A=5.5)
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Figure 5.18- RSIB effectif moyen (OFDM-CDMA, pleine charge, canal BranA, QPSK, A=1.8)

4.4. La gigue d'horloge

Les Figure 5.19 et Figure 5.20 montrent bien que les systémes OFDM-CDMA sont presque
insensibles a la gigue d'horloge méme avec des facteurs de diffusion élevés et quelque soit le type
de la constellation. Ces résultats étaient prévisibles a partir des résultats obtenus sans codage canal
en section 2 du chapitre 4 puisque les valeurs limites du facteur de diffusion étaient assez élevées.

La Figure 5.21 indique la sensibilit¢ du RSIB effectif vis a vis du bruit de la gigue d'horloge. Il
est bien clair que le RSIB effectif est bien insensible a la gigue d'horloge.

Finalement, une comparaison entre les résultats de l'erreur constante d'horloge et de la gigue
d'horloge parait trés logique. Dans la section 4.2 de ce chapitre, on a vu que les systéemes OFDM-
CDMA sont peu sensibles a une erreur constante de synchronisation d'horloge. Or, cette erreur est
une erreur cumulative croissante, elle aura plus d'effet sur les erreurs qu'une erreur cumulative
aléatoire comme c'est la cas de la gigue d'horloge.
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Figure 5.19- Validation de la méthode MREE (OFDM-CDMA, pleine charge, canal BranA, QPSK, A=1.8)
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Figure 5.21- RSIB effectif moyen (OFDM-CDMA, pleine charge, canal BranA, QPSK, A=1.8)

4.5. L'erreur d'estimation du canal

Dans cette section, on donne tout d'abord des résultats avec un égaliseur CRM pour assurer la
validité de notre modéle.

Ainsi, la Figure 5.22 donne une comparaison entre les résultats obtenus a travers le modéle
analytique et ceux obtenus par la simulation. Dans la légende de cette figure, le terme « parfait »
signifie une estimation parfaite du canal et le terme « RSB_P » signifie le Rapport Signal sur Bruit
RSB” sur les symboles pilotes. Il est bien clair que les résultats de simulation collent bien aux
résultats analytiques. Aussi, on remarque bien que le paramétre A est indépendant du type de
I'égaliseur. Finalement, on note qu'une perte de 0.6dB apparait lorsqu'on passe d'une RSB*=40dB a
un RSB"=20dB.
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Figure 5.22- Validation du modéle (OFDM-CDMA, canal BranA, CRM, pleine charge, QPSK, A=1.8)
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Pour un égaliseur du type MEQM, on donne les résultats de simulation des différents systémes
avec différentes valeurs du Rapport Signal sur Bruit RSB sur les symboles pilotes (Figure 5.23,
Figure 5.24 et Figure 5.25). On note une perte approximative entre 0.3dB et 0.6dB & un TEB=10"
lorsqu’on passe d’un RSB"=40dB a 20dB selon le systéme d’étalement. Cette sensibilité augmente
avec le facteur d’étalement fréquentiel. En effet, le systtme MC-CDMA souffre plus du BAM
originaire de la perte d’orthogonalité entre les codes qui est causée par la sélectivité¢ fréquentielle
du canal. Lorsqu’une erreur d’estimation du canal perturbe le systéme, une perte additionnelle
d’orthogonalité vient s’ajouter et par suite une perte de performance. Pour le systtme MC-DS-
CDMA, cette perte d’orthogonalité est moins prononcée puisque le MC-DS-CDMA souffre moins
du BAM dans un canal sélectif en fréquence et variant lentement en temps.
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Figure 5.23- Sensibilité a I'estimation du canal (MC-CDMA, canal BranA, MEQM, pleine charge, QPSK)
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Figure 5.24- Sensibilité a I'estimation du canal (OFDM-CDMA, canal BranA, MEQM, pleine charge, QPSK)
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Figure 5.25- Sensibilité a I'estimation du canal (MC-DS-CDMA, canal BranA, MEQM, pleine charge, QPSK)

4.6. L'effet Doppler

Dans cette section, on présente quelques résultats intéressants de [’effet Doppler sur les
performances des systemes d’étalement.

Dans un contexte général, 1’effet Doppler introduit une sélectivité temporelle du canal qui sera
bénéfique pour le décodeur de Viterbi. Mais, il introduit aussi de ’IEB qui pourrait dégrader les
performances.

D’autre part, le BAM joue aussi son réle dans les résultats. En effet, une sélectivité temporelle
plus grande signifie aussi une perte d’orthogonalité des codes des systémes utilisant 1’étalement
temporel. Un compromis entre les différents phénomenes est alors a établir. Pour des systémes a
faible niveau du BAM, une augmentation de la valeur de ’effet Doppler présentera de meilleures
performances compte tenu du gain de diversité obtenu. Cependant, pour des niveaux élevés du
BAM, celui-ci va étre prédominant sur les performances puisque une augmentation de la sélectivité
du canal fait accroitre le BAM.

Les résultats qu’on présente dans cette section correspondent a un canal BranA avec différentes
vitesses du déplacement du mobile. Un point important a rappeler est que ce canal présente une
bande de cohérence normalisée B,=8. Donc, la sélectivité fréquentielle du canal est obtenue a partir
d’un facteur d’étalement fréquentiel minimal Ng=8. Pour des valeurs de N plus petites que 8, le
niveau du BAM ainsi que la sélectivité fréquentielle sont faibles. Ainsi, on peut remarquer d’aprés
les Figure 5.26 et Figure 5.27 que le MC-CDMA avec une constellation du type QPSK souffre de
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I’augmentation de la valeur NfyT; puisque la diversité fréquentielle est déja obtenue avec ce facteur
d’étalement fréquentiel (Ng=32) alors que le MC-DS-CDMA profite de la diversité temporelle
lorsque la canal est en grande mobilité. On peut aussi noter qu’une simple comparaison entre la
Figure 5.26 et la Figure 5.27 montre que les performances du MC-DS-CDMA emportent bien sur
celles du MC-CDMA pour les grandes valeurs de NfyT; alors que le MC-CDMA emporte pour les
faibles valeurs de NfyT,.
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Figure 5.26- Validation du modéle (MC-CDMA, canal BranA, MEQM, pleine charge, QPSK, A=1.8)
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Figure 5.27- Validation du modéle (MC-DS-CDMA, canal BranA, MEQM, pleine charge, QPSK, A=1.8)

Pour les grandes constellations, les conclusions ne sont pas les mémes puisque dans ce cas, les
différents systémes d’étalement souffrent du BAM. Par conséquent, lorsque le mobile bouge plus
vite, la sélectivité temporelle augmente mais aussi le BAM. La Figure 5.28 montre ce phénomeéne
dans un systtme MC-DS-CDMA ou les dégradations du TEB deviennent de plus en plus
marquantes pour des valeurs plus élevées de la vitesse du mobile. Ceci est aussi montré par la

dégradation du RSIB effectif donné en Figure 5.29. Celle ci montre un méme ordre de grandeur de
dégradation que le TEB.

Finalement, on note une dégradation de 0.4dB en terme du E,/N, lorsque la fréquence Doppler
passe d’une valeur relative NfyT,=0.001 a une valeur de 0.01 dans un systtme OFDM-CDMA avec

une constellation 16-QAM (Figure 5.30). Cette perte augmente énormément pour des valeurs de
fréquence Doppler plus grandes.

D’aprés ce qui précéde, on peut conclure que 1’effet Doppler est généralement destructif pour les
performances sauf dans des cas restreints. Son effet dépend de la sélectivité temporelle et
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fréquentielle du canal, du BAM et de I’IEB introduits dans les différents systémes d’étalement
étudiés. Un compromis entre ces différents facteurs doit étre établi.
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Figure 5.28- Validation du modéle (MC-DS-CDMA, canal BranA, MEQM, pleine charge, 16QAM, A=5.5)
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Figure 5.29- Validation du modéle (MC-DS-CDMA, canal BranA, MEQM, pleine charge, 16QAM, A=5.5)
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Figure 5.30- Validation du modéle (OFDM-CDMA, canal BranA, MEQM, pleine charge, 16QAM, A=5.5)
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5. Conclusion

Dans ce chapitre, on a présenté la sensibilit¢ des systtmes OFDM-CDMA aux erreurs de
synchronisation en tenant compte du codage canal. Pour cela, on a adapté et validé a travers des
simulations une méthode de prédiction du TEB en sortie du décodeur a partir du RSIB obtenu en
sortie du détecteur.

D'une maniere générale, on peut déduire que les systétmes OFDM-CDMA sont successivement
plus sensibles a I'estimation du canal, a l'effet Doppler, au bruit de phase et a I'erreur de fréquence
porteuse. Donc, ils sont plus sensibles aux erreurs fréquentielles qu'aux erreurs temporelles.
D’autre part, un intérét certain apparait dans les systémes utilisant 1’étalement temporel et
fréquentiel. Celui ci se manifeste par un gain de diversité dans les deux domaines fréquentiel et
temporel.

Finalement, il est clair que le codage améliore les performances et réduit les contraintes
imposées sur la conception. Les valeurs limites admises sur les différentes imperfections sont un
peu plus élevées que celles données sans codage. Celles-ci dépendent de la dégradation limite du
TEB codé.

Le travail de ce chapitre a été publié dans un papier de conférence et a fait I’objet d’un papier de
revue en cours.
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CONCLUSIONS ET PERSPECTIVES

Le déploiement de nouveaux réseaux cellulaires requiert toujours de transmettre des données a
haut débit et par suite nécessite une grande efficacité spectrale vue la largeur de bande maximale
qu'on pourrait utiliser. Cette efficacité spectrale ne pourra jamais étre atteinte si on ne s'offre pas de
nouveaux degrés de liberté. Dans la littérature, plusieurs solutions ont été présentées ayant chacune
une efficacité spectrale et un certain nombre de degrés de liberté. Généralement, ces solutions sont
basées sur I'OFDM avec différentes techniques d'accés multiple. Néanmoins, la solution de
combinaison des techniques d'étalement et de porteuses multiples présente aussi des avantages.

Dans ce document, on a présenté une nouvelle solution de combinaison entre les techniques
d'étalement et celles de transmission a porteuses multiples. Basée sur une combinaison d'étalement
conjoint en temps et en fréquence, elle présente un degré de liberté en plus et par suite une
meilleure allocation de ressources de facon a étre le mieux adapté a l'environnement de
transmission.

Le but principal de cette thése était de comparer la solution d'étalement a 2D avec les solutions a
1D dans un contexte de transmission parfaite et surtout dans un contexte d’imperfections de
transmission. Aussi, on avait a préciser la sensibilit¢ de ces solutions (2D et 1D) a ces
imperfections en tenant compte de 1'orthogonalité entre les codes et du canal de transmission.

Au chapitre 1, on a dressé une description assez détaillée du canal de transmission ainsi que de
la transmission a porteuses multiples OFDM et de la technique de transmission d'acces multiple a
travers des codes d'étalement CDMA.

Le chapitre 2 a décrit bricvement les techniques d'étalement en fréquence MC-CDMA et
d'étalement en temps MC-DS-CDMA et a détaillé la technique d'étalement conjointe connue sous
le nom OFDM-CDMA. Cette technique offrant un degré de liberté en plus par rapport aux deux
autres présente une meilleure flexibilité d'allocation de ressources dans les réseaux cellulaires. On
a démontré alors dans ce chapitre 1'avantage apporté par cette solution en terme de performances
dans des contextes différents.

Le chapitre 3 a traité le probleme des erreurs de synchronisation déterministes. Pour cela, nous
avons élaboré un schéma et une modélisation discreéte de 1’ensemble de la chaine de transmission
tenant compte des erreurs de synchronisation. Cette modélisation, développée tout d'abord pour un
systéme OFDM, a été adaptée aux systemes OFDM-CDMA. Elle nous a permis de décrire le signal
en entrée du récepteur d'une fagon unique. En se servant de cette modélisation, nous avons décrit le
probléme des erreurs de synchronisation déterministes, leurs origines, leurs effets au niveau
physique ainsi que leurs effets sur les performances. L'évaluation des performances a ce stade a été
faite en terme du RSIB et du TEB. Pour cela, on a élaboré une modélisation du RSIB d'une fagon
indépendante des codes d'étalement mais qui prend en compte l'orthogonalité entre eux. Cette
modélisation consiste en un point clé de cette thése puisqu’on 1’avait validé pour des longueurs
des codes d'étalement trés raisonnables, et utilisés en pratique (N.=32). La passage au TEB est fait
a travers la fonction erfc. Différentes comparaisons des solutions d'étalement ont été réalisées.
Aussi, des limites d'erreur de synchronisation sont donnés.

Le chapitre 4 s’est intéressé aux problémes d'erreurs variables. Cela englobe le bruit de phase, la
gigue d'horloge, l'estimation du canal et l'effet doppler. Une description physique de chaque
phénomeéne a été alors introduite et détaillée. Pour le bruit de phase et la gigue d'horloge, on a
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¢laboré des fonctions poids qui permettent de mieux comprendre ces phénomenes et qui facilitent
la phase de la conception des PLL des oscillateurs. Cette description est alors suivie d'une étude
d’impacts de ces phénoménes au niveau des performances données en terme du RSIB et du TEB.
Les résultats obtenus montrent bien la sensibilité des différents systémes d'étalement a ces erreurs.

Le chapitre 5 a traité la sensibilité¢ des systémes OFDM-CDMA aux erreurs de synchronisation
tout en tenant compte du codage canal. Pour cela, on a rappelé la description d'une chaine de
transmission complete avec codage canal. Puis, on a détaillé le principe de codage canal convolutif
utilisé dans nos simulations et le calcul des coefficients d'estimation des bits en sortie du décodeur
canal. Ensuite, on a décrit briévement les différentes méthodes qui permettent de faire le lien entre
la mesure de la qualité de la liaison exprimée en sortie du détecteur et la mesure des performances
en sortie du décodeur du canal. Nous avons alors détaillé une méthode appliquée initialement a
I'OFDM et validée par la 3GPP puis nous I’avons adapté aux systtmes OFDM-CDMA. Cette
méthode consiste en un autre point clé de cette thése car elle nécessite peu de parameétres et par
comparaison aux autres méthodes, elle présente les résultats les plus précis.

On a montré dans ce chapitre a travers les résultats analytiques et de simulation la sensibilité des
systtmes OFDM-CDMA aux imperfections de transmission méme avec le codage canal et on a
quantifié les limites admissibles sur ces erreurs.

Notons qu'au chapitre 6, nous avons présenté, outre les calculs complexes, une comparaison des
interférences MC-CDMA et MC-DS-CDMA purs. D'une maniére générale, pour un égaliseur CFZ,
l'interférence en MC-CDMA pur est égale a la moyenne des interférences sur les différentes sous
porteuses en MC-DS-CDMA et cela quelque soit le type du canal. Ceci est vrai pour un ¢galiseur
MEQM et un canal gaussien mais ne l'est plus avec d'autres types du canal.

Les apports principaux de ce travail consistent en plusieurs points:

e Comparaison de la solution d’étalement a deux dimensions (dans les domaines temporel
et fréquentiel) avec les solutions d’étalement a une dimension : cette comparaison a été faite
avec des scénarios différents de transmission. On a montré qu’un compromis optimal entre
le gain de diversité et la perte d’orthogonalité existe toujours pour un certain facteur
d’étalement temporel/fréquentiel.

e Elaboration d’un modéle du canal équivalent pour les systtmes OFDM et OFDM-
CDMA qui tient compte des erreurs de synchronisation : celui-ci permet d’écrire le signal
recu d’une fagon unique ce qui généralise la méthode du calcul des performances en
présence de ces erreurs.

e Evaluation des performances en terme du RSIB d’une facon indépendante des codes
d’étalement. Cette évaluation, utilisant des relations asymptotiques, permet de donner un
outil simple pour 1’étude des performances sans avoir a faire des simulations. Contrairement
a ce qui existe dans la littérature, I’orthogonalité entre les codes est prise en compte.

e  Adaptation d’une méthode de prédiction du TEB en sortie du décodeur en fonction du
RSIB obtenu en sortie du détecteur : ceci simplifie les tiches de simulation systéme en les
remplagant par de simples outils mathématiques.

e Comparaison des interférences entre les différents systémes d’étalement en se servant des
outils asymptotiques.

e Evaluation et quantification des valeurs limites admissibles sur les imperfections de
transmission.

D'aprés ce qui précede, on peut conclure d'une maniére générale que le systtme OFDM-CDMA
a 2D présente des avantages par rapport aux solutions a 1D. D'autre part, on peut conclure que les
différentes solutions sont plus sensibles successivement par ordre décroissant a I'erreur
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d'estimation du canal, au bruit de phase, a l'effet Doppler et a l'erreur de synchronisation de

fréquence porteuse. Elles sont presque insensibles a la gigue dhorloge et a l'erreur de
synchronisation d'échantillonnage constante si le codage canal est appliqué.

Du point de vue des perspectives du travail réalisé, on peut proposer plusieurs cas :

* Auniveau des performances : bien que le systéme 2D présente ses avantages, cette étude
a été réalisée dans un contexte mono cellulaire en liaison descendante. Une conclusion sur
la supériorité d'une technique de transmission sur une autre ne peut pas étre donnée dans ce
cas seulement. Il nous faut un développement de cette étude a un contexte multicellulaire.
La comparaison des différentes solutions dans ces contextes est nécessaire puisque de
nouveaux types d'interférence doivent étre prises en compte.

* Au niveau des algorithmes : un autre point important qui pourrait étre abordé consiste
dans les algorithmes de synchronisation et d'estimation. En effet, le nouveau degré de
liberté offert par la solution 2D permettrait d'élaborer de nouveaux algorithmes de
synchronisation et d'estimation.

e Auniveau de I’interface entre la mesure lien et la mesure systéme : Dans notre étude, on
a adapté une méthode d’interface entre la mesure lien et la mesure systéme. Dans cette
interface, le paramétre A est critique mais il est mesuré d’une fagon empirique. Une étude
analytique plus approfondie dans le choix de ce parametre est alors nécessaire
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6 ANNEXES

1. Modele du canal discret équivalent lors d’'une er  reur de
synchronisation

Le but de cette section est de donner une €équation unique a chaque instant discret u du canal
équivalent discret. Le modele équivalent devra inclure le canal physique, les filtres de mise en
forme et les erreurs de synchronisation aléatoires et déterministes. Cette modélisation unique nous
permettra alors d’écrire les échantillons regus en entrée du récepteur OFDM comme une TFDI du
produit des coefficients fréquentiels du canal équivalent et des symboles émis sur chaque sous
porteuse.

Dans le cas d’une transmission en OFDM, on va supposer qu’on envoie des séquences
d’échantillons de taille (N+Vv). Ainsi, on peut écrire le signal en sortie du filtre V(f) comme

x(1)=Y] Nz_lxq [Klo(t = [qg(N +v) +K]T) (6.1)

q k=-v

Le signal obtenu est alors transmis a travers le canal dont la RI est donnée par g4(T) de fonction
de transfert hy(f) supposée invariante sur une durée de (N+v) échantillons de la séquence q. II est
alors corrompu par un bruit additif gaussien de densité spectrale de puissance mono latérale égale a
Ny puis il est perturbé par la différence de phase diie a une erreur de fréquence porteuse.

Sans perte de généralité et afin de simplifier le calcul, on ne va pas prendre en compte le bruit
additif gaussien. Ainsi, en entrée du filtre de réception, le signal continu peut étre écrit comme le
montre la Figure 3.2 :

(o) = sz (K] [olr =gV +)+K)T.)g, (¢~ Ddrexslja6 + 60)] ¢

T=—00

Le signal regu discret en sortie du filtre de réception est obtenu en discrétisant avec le dispositif
de discrétisation du récepteur, le signal continu résultat de la convolution de deux filtres de
Nyquist avec la réponse impulsionnelle du canal perturbée par ’erreur de synchronisation de
fréquence porteuse et d’échantillonnage. Puisque on prend en compte une erreur de
synchronisation temporelle constante, le modéle présente cet effet par une Interférence Entre
Séquences successives (Interférence Entre Symboles IES). En notant, ¢,,=/q(N+v)+k]T; et
i, =t, +0E+E&(E,), le u®™ échantillon du 1°™ symbole OFDM peut alors s'écrire a la réception :

[+ N-l1

Z zx [k] J.Vu(r)gq(,u o _T)eXp{j[Ae*'g(fz,u) Jr ©93

q=l-1k=-v 7=—00

rlu] =y *0" (-0)

—A{’
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Ou Y,(T)=0(1)*V"(T) représente le produit de convolution entre les filtres de mise en forme
d'émission et de réception. Par suite, le signal recu peut étre écrit d'une fagon équivalente comme

/+1 N-1

=3 x, [Klgt fu - kul (6.4)

q=l-1k=-v
Ou g, [k;u] estla RI du canal équivalent discret (les retards sont discrétisés) déduite de la RI

du canal équivalent continu g% (7;u] par larelation g7 [k;u] = g* (T; u]‘

e@i= (v, (- +n+r+ag+és, |- pleslorpo+ ol Jap  ©

p=—

La fonction de transfert du canal équivalent continu en fréquence se traduit par la TF par rapport
au retard T de (6.5). Elle est donnée par

he () =V () exp(2maT, Jexpli2m[aé + &1, [exo{jln6 + 61, [} x
2 klexp(—j2
k:ZM]gq[ Jexp(—j277%) 66
avec = —q)(N +v)
M, = Elfu~ (N =D]T, + BT, +&r,, |+ D& Jet
M, =E[(u+W)T, + T, +&t,, |+ A& ]

Ou £ \_xj représenté la partie entiére de x.

Dans (6.6), la somme sur k traduit la TFD d'une partie de la RI du canal dépendamment de
l'erreur d'instant d'échantillonnage AE. Pour A&=0, cette somme traduit la TFD de toute la RI du
canal. D'autre part, en supposant que [V(f)]’=1 pour fl[-1/2T,, 1/2T,] et 0 ailleurs, la fonction de
transfert du canal discret en temps et discret en fréquence se déduit alors de (6.6) pour f=n/NT; par

K] = z g lklexp(- ]ZITNk):|exp{ Jan—[Af f[tlu]]}exp{ j2rne+6,, [} xex jznﬁ;\l[]

k=M,
avec = —q)(N +v) 6.7)
M, = EJu~ (N =D]T, + BT, +&s,, |+ A& Jet
M, =E[u+0T, + BT, + &, |+ a¢]
L'équation (6.7) montre que la fonction de transfert du canal tenant compte des erreurs de
synchronisation s'interpréte comme un produit de la TFD d'une partie de la RI du canal par la

rotation de phase diie a l'erreur de synchronisation temporelle et la rotation de phase die a l'erreur
de synchronisation de fréquence porteuse.

La fonction de transfert du canal hf,‘;[n;u] represente aussi la TFD sur k de la RI équivalente

du canal g,e‘fj [k;u]. En insérant cette propriété dans [’équation (6.4), il est facile de déduire que le

signal temporel regu s écrit comme une TFDI du produit des coefficients de la fonction de transfert
du canal équivalent et des symboles de données transmis sur les différentes sous-porteuses.

* Dans un cas parfaitement synchronis¢, on peut retrouver facilement la TFD de toute la RI
du canal donnée par hn]. Dans ce cas, cette fonction de transfert est indépendante de
l'instant d'échantillonnage u.
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e Dans le cas ou une erreur de synchronisation temporelle constante perturbe le systéme,
(6.7) devient

W] Z gl(k)exp(—]27TNTk)}exl{]mTNTAE]XeXp{]sz ]

k=M, s

avec B=(I—=q)(N +v) ©8
M, =El[u~(N=DIT, + Br, + A& et
M, =E[(u+W)T, + T, +A¢ ]

e Pour une erreur de synchronisation de phase de la fréquence porteuse constante, (6.7)
devient

1 s = hmlexpljA6) (69)

*  Pour une erreur de synchronisation de fréquence d'échantillonnage telle qu'on n'a pas de
saut ou d'ajout d'échantillon, 1'équation (6.7) devient

K [nsu] = h,[n]eXp{ janL]; f[t/’u]j (6.10)

e Pour une erreur de synchronisation de fréquence porteuse, 1'équation (6.7) devient

hetTnsaa] = hnlexpl 6, ) (6.11)

Dans le cas d'une transmission OFDM-CDMA, 1'équation de la fonction du transfert du canal
donnée en (6.7) ainsi que les fonctions déduites seront facilement obtenues en remplacant

hit[n;u] par hl, ;[N +n;u]ou l'indice double (j,I) (respectivement (i,q)) indique le Jome
symbole OFDM du j*™ symbole OFDM-CDMA et [sNy+n] indique la n°™ sous porteuse de la
sous-bande s du symbole 2D j. Rappelons que les doubles indices dans l'expression de
h( Yo q)[SN + n;u] traduisent l'effet d'IES du a une erreur sur l'instant d'échantillonnage entre

les symboles OFDM (j,]) et (i,q). La fonction de transfert du canal sera donnée par

I i [SNE +msu] = {Zg,q[k]exp(—ﬂﬂ A]]VT k)} P{Jzﬂ [,6’1" +Af+{[t/1u]]}exp{] Ag"'g[/lu])}

K=,
avec B =(j—1)N, (N+v)+(l—q)(N+v)
Ui = N (N+V)+I(N +v)+u
M, =Eu-(N-DT, + BT, +&r,,, |+ D] et
M, =E|u+)T, + BT, + &, [+ 0¢]
Finalement, on note qu'on retrouve dans (6.12) le modéle généralisé du modele donné en [85].
Bien siir, ce modéle se simplifie énormément suivant le type d'erreur de synchronisation étudié

comme c'est le cas pour un systéme OFDM pur. Dans un systtme OFDM-CDMA, les équations
(6.8) a (6.11) deviennent

(6.12)
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e . SN +
by g [SNg +m5u] Z g Jklexp(=j2m—*~

" k)} eXp(j2]TSA]]\F]; " (Af“‘ ,B)J

s s

avee = (j —))N; (N +v)+(I = q)(N +v) (649
M, =El[u-(N-D|T, + BT, + A& et
M, =B +V)T, + BT, + A |
(6.14)

h(J 1), q)[SN +nu] = hj,/[SNF + n]exp(jAH)

e . sSN.+n
b1y i (SN +msul = hy [N, +n]eXp£]27T F f[fj,z,u]] (6.15)

avec ;,, = JN (N +v)+I(N +v)+u

h . [SNE +msul = hy [sN; +n]exp(/t9[t/1MD (6.16)

2. Comparaison des interférences des systemes MC-
CDMA et MC-DS-CDMA

Dans cette section, on exploite les expressions simplifiées des termes d’interférences données en
(3.22) pour en déduire quelques conclusions sur les comparaisons entre les systémes d’étalement
MC-CDMA et MC-DS-CDMA. On se limite dans ce document a des résultats pour des erreurs de
synchronisation déterministes. Cependant, on pourra vérifier les mémes conclusions pour des
imperfections RF.

2.1. Erreur de synchronisation temporelle

Lors d’une erreur de synchronisation temporelle, 1’expression @ représentant la fonction
équivalente du canal est généralement trés difficile a simplifier. On se restreint alors a 1’exprimer
dans un cas particulier d’un canal gaussien avec un détecteur du type MEQM. Dans ce cas, deux
phénomenes d’études peuvent étre envisagés. Le premier consiste a supposer que le récepteur est
en avance pour le déclenchement de I’échantillonnage par rapport au moment idéal c.a.d. ko=0, le
deuxiéme consiste en une supposition de retard pour le déclenchement de 1’échantillonnage c.a.d.
ko<0.

2.1.1. Réception avec une avance de fenétre temporelle (ky=0)
Lorsque le récepteur est avance temporelle par rapport a 1’émetteur, un symbole OFDM
débutera dans la partie du préfixe cyclique. On vérifie alors que le terme qoj,,.(w,s, p,n,l,q)est

toujours nul sauf si j=i, w=s et I=q. Cela implique que les composantes de la matrice du canal
H j,i[w,s] sont elles aussi nulles sauf pour j=i, w=s et l=q. Dans ce cas, le seul terme de

perturbation non nul est celui du bruit additif gausssien donc on retrouve bien les performances
d’un canal gaussien perturbé par un bruit blanc.

2.1.2. Réception avec un retard de fenétre temporelle (ky<0)

Lorsque le récepteur est en retard temporel, le symbole OFDM en question sera perturbé par le
symbole OFDM suivant. Afin d’évaluer notre systeme, on va développer la fonction

@ (w,s, p,n,l,q)sous les différents contextes pour en tirer les expressions des termes
d’interférences exprimées en (3.22) pour un égaliseur du type MEQM.

En prenant en compte que pour un canal gaussien, la RI du canal g; ([u] est nulle sauf pour u=0,
on peut vérifier que
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Pour j=i
1 N, + ~-S)N, +p- Sm(”(w_x)NFer;n(NJfko)
—ex —j27TS £ nk0 exp| —jﬂi(w ONe*p n(N+k0—1) si 1=¢q
N N N ( (W—S)NF+p—n]
sin| T———EF—+——
N
Sm( (W—S)NF+p—f’l(_k)
i 1 (W SN +p-n_ N ’ -
@, (w,s, pn,l,q)= ﬁexp( 1271 N "k, +N+V]exp( v (k, 1)] ( (W—S)NF+p—n] si 1=q+1
sin| T———EF—+——
N
0 ailleurs

Pour j#i

”(w—s)NA;+p—n
si 1=0 e g=N,-1

-k,
(w=s)N, *p=n Sm[ R
JIT N (ky =1

K +
lexp[ ‘jZH%(k(,+N+Vjexp - N ¥
sin n(w SN +p-n
N

@ (w,8,p,m,0,9) =9 N
0 ailleurs

En insérant (6.17) dans (3.22), on obtient :

2

_ (N +k,) i
(N +k, ) + N>/ RSB[w]|

1\2 tr(i [W]H Iy [w, w])

Np=IN;=IN, -1 N, -1

Nit{i[W]H/'i[w,S]H/ ’i[w’s]ﬁi[w]ﬁj: Z Z Z sz,z(WNF +p)¢,»,;-(w,s, »nlq)
1 (]\/+k0)2 Np=1N; -1 Si{ﬂW(N+k0)j { (W S)N +p- n
FF [(N+k0)2 NV /RSHW]]Z pz:(; "Z;‘ si{ﬂ(w_S)NF-'-p_nj { (W S)N tp— n
N

(_(w=$)N,+p-n
(N + ko)2 Np=INp-1 Slr{n’]c ko

si j#i
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(6.17)

(6.18)

(6.19)

1
N, [(V+k) + 3 RsEwl] 1= Z;‘ sif 7V =ONE +p-nj

N

On voit qu’avec cette hypothese d’égalisation que la dégradation du RSIB est indépendante du
facteur d’étalement temporel. Elle ne dépend que du facteur d’étalement fréquentiel.

En injectant les résultats de (6.18) et (6.19) dans (3.22), on obtiendra les différents termes
d’interférences dégradant le RSIB:

ol (N +k,) i
£l P“[w‘\ (N +k,) +N(;/RSB[W]‘

2
| MesiNes sin(ﬂ%(N + ku)j‘ sin(ﬂ% kuj

2

G’F[W](N +ko)2

R + _(N+k0)2
[(N+k0)2 +N2/RSB[W]]h Ne b= im0 sin(ﬂp_nj sin(ﬂLj ‘
N N
[ 2 2
A ~$)N, +p- A -sN, +p-
. Siaf[s] I e Sln[,,(ws)*w(wm] sm[n(w‘)TFp"koj (6.20)
VAR . +
TSN [v+k,) + N2/ RSB 2= = Sm[”(w—S)Nﬁp—n] ‘ Sin(n(w—S)Nﬁp—n]‘
N N
2
_ (w=s)N, +p—n
s ey gl
TSN k) v RSB S Sm(,,(w—S)NF’rp—nj ‘
N
Bl =0 RSN
[(N +k,) + N /RSB[w]]

Pour un systeme purement MC-CDMA (Ng =N, Nt =1, S=1), on obtient:




Sensibilités des Systémes OFDM-CDMA aux erreurs de synchronisation en réception radio mobile -141-

‘ 2

2
EL = pfu]— )

(N +k,) + N?/ RSB[w]|

2

sin(ﬂp o <N+k0>]

sin(ﬂp —7 koj
N

2 _ apP[w|(N +k,) 1
E‘Il‘ _[ > 2 : ]2 Nﬁ C ] p-n + ] p-n (N+k0)
(N +k, ) + N/ RSB[w] p=0n=0 s1n(7T J s1n(71 j
N N
2 (6.21)
E|L| =0
p-n,
glrff = 2Pl] (¥ + k) sy Si“(” N "0]
N [(N+k0)2+N2/RSB[w]]2 70 =0 Sin(np]\-[nj
N +k,J N?
Bt =g L BIN
[(N+k0) +N /RSB[W]]
Pour un systéme purement MC-DS-CDMA (Nr = 1, Nt = S=N), on obtient :
N +k,) ’
AT ) MY —
(N +k,f + N*/ RSB[w]|
2 2
w-—=s w—=s
i — k,) sin| 7T k
- N4k P Nel s1n(7T (N + OJ ( Oj
E|L[ = aPw] (W +k,) ¥ — + v]:'_s (N +k,)
[(N+k0) +N* /RSB W]] §=0 sin(ﬂ J sin(n j
N N
, (6.22)
(N +r ) Vel sin(ﬂwj;s koj
E|L|" = a P[w] - 5> T
(v + kY + N2/ RsBwf S Sin(ﬂ j
N
ElLl =0
N +k )N’
i =y RSN
[(N+k0) +N /RSB[W]]
Si on appelle Iyic.cpma, Iinterférence totale d’un systéme MC-CDMA pur, on obtiendra
2 2
. p—n . p—n
7 R S R i ) . sn{ 25" . (kPN

- (N +k())2 +t0o,

1 MC-CDMA

[(N +hk )} +N? /RSB[W]]Z Nizs

sn 2"
N

En appelant Lyic.ps.coma[W], I’interférence totale d’un systeme MC-DS-CDMA pur sur une sous-

bande w, on obtiendra
sin[ITW]; d ko)
- (N +k, )2

sl | (6.24)

sin ”p—n
N

2 2

sin[ﬂwT_S (N + ko)j

. w=—s
sm| 7T——
( N ]

+2x

I MC—DS—CDMA[W] [( (N *h ) Z [S]

N +k) +N2/RSB[W]] =

o (VRPN
b 2 2
(N +k,) + N*/RSB[w]

En comparant les expressions de (6.23) et (6.24), on pourra en conclure que
1 N-1

Lyicecpm :N 1y c-ps-couAWl. Pour un canal gaussien et un égaliseur MEQM, P’interférence
w=0

en MC-CDMA est donc une moyenne de tous les termes d’interférences en MC-DS-CDMA.

" (N +k, ) +N*/RSB[w]

(6.23)
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Bien sur, une conclusion analogue peut étre déduite pour un égaliseur CFZ. Dans un canal a multi-
trajets, I'évaluation des termes d'interférences est treés difficile a développer, on se limitera dans la
suite & des résultats de simulation. Les Figure 6.1 et Figure 6.2 montrent bien que pour un égaliseur
du type ZF, l’interférence en MC-CDMA est égale a la moyenne sur les sous-bandes des
interférences en MC-DS-CDMA mais cette conclusion n’est pas vraie pour un canal du type
MEQM et un canal sélectif en fréquence comme celui du BranA.

0z

I[w]

0.1

Figure 6.1 Puissance totale de l'interférence I[w] (ko=-5 éch., CFZ, canal Gaussien)

0.32

03

Figure 6.2- Puissance totale de l'interférence I[w] (ko=-5 éch., MEQM, canal BranA)

= MC-DS-COMA
—e— MC-COMA H
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1
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Carrier Index w

—+ MC-DS-COMA MMESE
| & MC-CDMA MMSE
—&— Mean MC-DS-COMA MMSE

1
0 40 a0 G0
Carrier Index w

2.2. Erreur de synchronisation de fréquence porteus

e

D’une fagon similaire au paragraphe précédent, une comparaison entre les différents systémes
d’étalement est envisagée. On définit alors la fonction I[w]=E|I,|*+E|L|*+E|L|*+E|L4/*. Pour un canal
variant lentement pendant la durée d’un symbole 2D et un égaliseur MEQM, Les expressions de

(3.22) deviennent :
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2
2
A = B0 VZI |, [wN,. + plury (AFT,) ‘

DTy e

2

R T e

g ST NesiNed N (6.25)
Iwy=—)>P
(W) Nr; [S]p=0 n=0 h WN,+ (AFT)2+ !
WN + pUAET, RSB[w]
2
_af)[W]LNﬁ ! ‘h,/./[WNF +p]¢/N (AFTx)z +0'72N' 3 hj,l[WNF + p]WN (AFTx)
Ne o= ‘hj.l[WNF +p]l/lN (AFZLY +%SB[W] Nr b= ‘hj.l[WNF +p]l/lN (AFT:)Z +%SB[W]‘

On remarque bien que les différentes expressions sont indépendantes de 1’étalement temporel.

e Pour un égaliseur du type CFZ ou 1/RSB[w]=0, on peut vérifier que les termes de (6.25)
peuvent s’écrire

AL| = B[w]
(w=$)N, + ’
w—s p—n
q S NeWes hj,l[SNF +n]l//N(AF7; + NF j
I[w]=— > PJ[s] (6.26)
NG a4 h, (wN, + p) (OFT) ‘
_ NF—I 1
—-aP[w]+—

Ny 53|k, [w, + Pl (OFT )

En appelant Iyicps.coma[W], 'interférence totale d’un systtme MC-DS-CDMA pur sur
une bande w et lyic.cpma, ’interférence totale d’un systéme MC-CDMA pur, on obtiendra

11 (6.27)

Lic-coma = 2, Lac-ps-coma [W]

N w=0

L’expression (6.27) montre que pour un égaliseur du type CFZ, I’interférence en MC-
CDMA pur est égale a la moyenne de 'interférence d’un systéme MC-DS-CDMA pur
quelque soit le type du canal (Figure 6.3). Dans le cas d’un canal gaussien, on peut
facilement démontrer que I[w]=I[w+X] Lx et par suite, 'interférence en MC-CDMA pur
est égale a linterférence en MC-DS-CDMA.

e Pour un égaliseur du type MEQM, les conclusions précédentes ne sont plus valables que
pour un canal gaussien. Pour un canal a multi trajets, les résultats de comparaison sont
différents comme le montre la Figure 6.4
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Figure 6.3- Puissance totale de l'interférence I[w] (NAFTs=0.1, N=64, CFZ, canal BranA)
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Figure 6.4- Puissance totale de I'interférence I[w] (NAFTs=0.1, N=64, MEQM, canal BranA)

2.3. Erreur de synchronisation de fréquence d’échan

tilonnage

Lors d’une erreur de synchronisation de fréquence d’échantillonnage, on pourrait démontrer que

les différentes puissances données en (3.22) peuvent s’écrire :

N, +parTY )
i [N, + Pl (Wifj ‘
. et L N T
£l = 203 AT
Fo| P
th[WNr +P]‘ﬂ (W & J ASB

I[w]= E‘ll‘z +E‘1:‘2 +E‘13‘Z =

2

wN . + p AT SNy +n AT (w=s)N.+(p-n
- NN, 1 hﬁ![WNF + P]h,,l [SNF + ”]‘/j;\' e 2P N “ ( INe (2 )
g ST Net N T, N T N
Nizo P[X] 0 n=0 N + AT
Fos= p=0 n= W,
hj.,[ri + P]‘//,»[ 2 ] ASB
N, +p AT
wN . +
- 13y [WNF + P]‘rll [Fipil
aPw] NOT, .
F =0 wN, +p AT
h/J[WNF +plpy ( } ASB [w]
wN, + p AT
prye hy, [wN . + plw, [7]\/ T]
Ne 0%

b Lo, +p]w,\(WN i ”j

ASB [w]

‘ (6.28)
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L’équation (6.28) montre que des conclusions similaires au cas d’une erreur de fréquence
porteuse peuvent étre déduites. Ainsi, pour un égaliseur du type CFZ, on peut toujours déduire que
I’interférence en MC-CDMA pur est égale a la moyenne de I’interférence en MC-DS-CDMA pur
quelque soit le type du canal. Cependant, dans un canal gaussien, la notion d’égalité entre les
interférences des deux systémes n’existe plus (seule 1’égalité entre les moyennes est conservée)
puisque dans le cas d’une erreur de synchronisation de fréquence d’échantillonnage, le terme

507 ow-9)|
aLTANS

. w AT

N

d’interférence principal déduit de (6.28) et donné par Iwl= évolue en

fonction de I’indice de la sous-bande w comme le montre la Figure 6.5.

0.04 T T T T T T
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0035k + MC-DE-CDMA ZF ]
-2~ Mean MC-DE-COMA 7F

10 20 30 40 50 50
carrier index w

Figure 6.5- Puissance totale de I'interférence I[w] (NAT/Ts=0.1) N=64

Pour un égaliseur du type MEQM et un canal a multi trajets, la moyenne de I’interférence en
MC-DS-CDMA pur n’est plus égale a I’'interférence en MC-CDMA pur comme le montre la
Figure 6.6
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Figure 6.6- Puissance totale de I'interférence I[w] (NAT/Ts=0.1) N=64
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3. Caractéristiques des canaux Bran

Pour répondre a la demande croissante de réseaux locaux sans fil & haut débit, I’institut européen
de normalisation des télécommunications a créé un projet de réseau d’acces radio large bande en
1997 connu en anglais sous le nom « Broadband Radio Access Networks BRAN » dont le but est de
définir des couches physiques et de controle des systémes tels que HIPERLAN/2 a un débit
pouvant atteindre 54Mbits/sec. Les applications proposées dans ce projet sont du type multimédia
tels que la transmission vidéo, Internet rapide, transmission de données et de la voix...Le systeme
¢tant congu pour des réseaux locaux, une faible mobilité du terminal de transmission a été
supposée. Ainsi, on trouve des scénarios de transmission du type a l’intérieur des batiments
(distances entre antennes plus petites que 50m), ou dans des environnements plus vastes tels que
les gares des trains, les aéroports...Une largeur de bande de 20MHz a été allouée sur une fréquence
porteuse de 5.2GHz avec des modulations du type multi-porteuses.

Plusieurs mesures ont été faites afin de caractériser les environnements. Cinq modéles de canaux
synthétiques ont alors été élaborés. Ces mesures ont montré que les canaux de propagation sont du
type NLOS « Non Line Of Sight » (pas de vue directe entre 1’émetteur et le récepteur) sauf pour le
canal BranD. Ils sont du type multi-trajets, sélectifs en fréquence et variant en temps. Dans ce
document, on s’intéresse en particulier au canal BranA. Il correspond a un environnement intérieur
du type bureau. Il posséde 18 trajets récapitulés en Tableau 6.1 avec un temps maximal
d’excursion €gal a T,,,,=390nsec ce qui fait une bande de cohérence égale a B.,,=2.56MHz et un
gain de diversité fréquentiel égal a D=8. Dans un tel environnement, la vitesse du mobile est fixée
a 3m/sec ce qui fait une fréquence Doppler maximale f;=52Hz et un temps de cohérence
T.on=19.2msec ce qui implique une invariance temporelle du canal sur un nombre important de
symboles transmis.

Tableau 6.1- Amplitudes et retards des 18 trajets du canal Bran A

Amplitudes(dB) 0 -0.9 -1.7 -2.6 -3.5 -4.3 -5.2 -6.1 -6.9

Retards (nsec) 0 10 20 30 40 50 60 70 80
Amplitudes(dB) | -7.8 -4.7 -1.3 9.9 | -12.5 -13.7 | -18 -22.4 | -26.7
Retards (nsec) 90 110 140 170 200 240 290 340 390

Le canal Bran E est caractérisé pour des cellules du type Outdoor. Il représente en gros les
stations de gare, les aéroports. En plus, il posséde la RI la plus longue parmi les canaux Bran [56].
Il est caractérisé par 18 trajets dont le premier n’a pas la plus grande puissance moyenne. Le
Tableau 6.2 donne un récapitulatif de ses caractéristiques en terme de puissances et des délais des
différents trajets.

Tableau 6.2- Amplitudes et retards des 18 trajets du canal Bran E

Amplitudes(dB) | -4.9 -5.1 -5.2 -0.8 -1.3 -1.9 -0.3 -1.2 2.1

Retards (nsec) 0 10 20 40 70 100 140 190 240

Amplitudes(dB) | 320 430 560 710 880 1070 | 1280 1510 1760

Retards (nsec) 0 -1.9 -2.8 -5.4 -1.3 -10.6 | -13.4| -174 | -209

4. Les codes de Walsh-Hadamard

Les codes de Walsh-Hadamard sont obtenus en appliquant successivement la transformée de
Hadamard a partir du rang 1. La transformée de Hadamard est donnée par
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Had, =[l]

Had, , Had, ,
HadNC/z _HadNC/z

(6.29)

Had, =

Les codes de Walsh-Hadamard sont caractérisées par des fonctions d’inter-corrélation nulles au
décalage nul. Donc, les codes de WH sont orthogonaux entre eux et peuvent &tre utilisés pour des
transmissions du DS-CDMA synchrone. Un exemple de code WH de longueur N.=8 peut étre
donné par

|
—
—_
|
—_
N
|
—
—_
|
—_

(6.30)

l1 -1 -1 -1 -1 1 1
-1 -1 1 -1 1 1 -1

N NN
—_
—_
—
|
—
|
—
|
—_
|
—_

Notons que les codes de WH sont toujours de longueur N, puissance de 2. Ils sont généralement
faciles & générer.

5. Expressions des interféerences en présence du bru it de
phase

5.1. Hypothése de petits signaux

Avec I'hypothése des petits signaux (petits angles) en bruit de phase, on peut facilement écrire

;Ze[u]

u=0

<<1. Les différents termes d'interférences donnés en (3.22) en présence du bruit de

phase deviennent :

Np-INg -1 ‘ﬂW, W,p,p,l,l)‘z
r\Z[wlH[w,w])= B
rL[W]:[W W]) ;) ; ‘q)(w,w,p,p,l,l)‘z +1/RSB[w]

Np=1Ny-1 ‘hl[WNf; +P]‘2 (1 . ifgl[u]z _ NFZfINTZfI ‘h[[WNFZ +P]‘2 (631)
70 10 | [wN, + p] +1/RSB[w]L Ni= 7=0 170 | [wN, + p]” +1/RSB[w]

IN-INp -1

tr(é[w]i[w,s]i[w,s]”é[w]”) NZ Z Z lo(w, w, p, p,1,D)| W(W,S,p,ﬂ,l,l)J _

PR WW w, p, poL, 1)’ +1/RSB[W])

i} ZI\ZI\Z] [N, + pI[LsN . + ]’ Zg[u]exp[ jzﬂwuj i w#s
p=0 =0 I=0 Qh[wN +p]\ +l/RSB[w])z N
=y s 1+i’26,[u1“ . (©32
== +p]\2 +l/RSB[w] Nz
oI IR CTAA SUCTRLIMER TR R (LT 0
=0 :?] 1=0 Qh [wN +p]‘
En se servant de la relation du théoréme de Parseval, on peut écrire :
o w=N +p=m) e |, (=N =)
{Zﬁ[a]exp 127-[#”}‘ } = 7{[239 %[*‘fj‘ 4 (6.33)
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Ou Sg(f) est la DSP du bruit de phase et Yx(x) est la fonction de Dirichlet.

Pour un ensemble de réalisations d'angles aléatoires du bruit de phase, les différents termes
d'interférences sont obtenues en moyennant sur ces réalisations. Ainsi, les moyennes des relations
en (6.31) et (6.32) deviennent par application de la relation (6.33) :

G R+ )
7% = [[wN, + p]’ +1/RSB[w]

E[tr(g[w]g[w, w])] =

El_tr L[W]H [w S]H [w s]" Z[w]" )J =

NSNS [ wN L+ p] RN+ ]

p=0 n=0 1=0 | [wN . +p]‘ +1/RSB[w]| -1)2
NS | IwN  + p] |V, + ]
== Qh/[wNF + p]|’ +1/RSB[w]

M

(6.34)

Np=INg=IN, = ‘h[wN +p]‘2‘h[SN ]‘2 !
(3 =0 Qh [WN +p]‘ +l/RSB[W])z -1/2

(T—jj‘ df si w=s

En injectant les expressions de (6.34) dans celles de (3.22), on obtient les relations de (4.13).

M

P=0

n#

5.2. Hypothése de faibles variations

Dans le cas de faibles variations du bruit de phase, on pourra écrire &®“*)=1+j(B[u]-6[k]). Par

. o 1 & .
conséquent, le module du CPE devient unitaire c.a.d. WZHZ [u] =1. Pour un égaliseur MEQM,
u=0
les coefficients d’égalisation deviennent :
* N-1
ZI[WNF +p] - hy [W]Z[F +p] 1 Ze—je,[k]
[ [wN,. + p|” +1/ RSB[w] N 1= (6.35)

Dans ce cas, les différents termes d’interférences deviennent

2
tr(ZIwlHw, w]) = ”21 vzl |@ow.w, p.p.q) Moot Nyt B[N, + p] 2
: = S lpoww.p.pg +URSBIW] = S [N, + p]‘z 1/ RSB [v]

N-1
15 em
Ni=

Np-1N; -1

2
h[wN, + p]

70 470 |, [wN, + p +1/RSB[w]

tr(Z[w]H[w,s]H[w,s]”Z[w]”) = NFZ—] NFZ—] NTZ_] ‘(ﬂ(w,w,p,p,q)‘"‘z(p(w,s,p,n,q)‘; =
= +1/RSB [w])

P=

2
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NN |p N 2
= il 1+iz(9q[u]—a,[kq +
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En moyennant sur les réalisations du bruit de phase les relations données en (6.35), on obtient
les mémes expressions de (6.34). Ceci veut dire que 1’égaliseur traduit 1’hypothése de faibles
variations du bruit de phase en une hypothése de petits angles par une correction inverse de la
phase introduite sur les coefficients du canal.
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6. Les relations entre les mesure lien et mesure sy  steme

6.1. La Méthode Quasi Statique (MQS)

Dans la Méthode Quasi Statique [75], une courbe de référence telle que la courbe de
performance en canal gaussien et les statistiques du canal sont nécessaires pour déduire le lien entre
la mesure de la liaison exprimée en terme du E,/Nj en entrée du récepteur et le TET mesuré en
sortie du décodeur. La méthode MQS consiste a estimer le rapport E,/N, pour une modulation
QPSK en entrée du récepteur puis a en soustraire des pénalités correspondant aux conditions de
transmission telles que la pénalit¢é Doppler, la pénalit¢ du type de la modulation, la pénalité¢ du
poingonnage...Une fois le rapport E,/N, résiduel calculé, on pourra déterminer la performance du
systéme en sortie du détecteur a travers une table de conversion correspondante au canal gaussien
donnant le TET en fonction du rapport Ey/N,. Un indicateur du TET est alors calculé en comparant
le TET en sortie de la table de conversion a une variable aléatoire uniformément distribuée
comprise entre 0 et 1. Une trame est erronée si le TET est plus grand que cette variable, elle sera
considérée vraie (sans erreur) si le TET est plus petit que cette variable.

D'aprés ce développement, il est bien clair que cette méthode n'est pas trés précise. D'autant
plus, elle impose un certain nombre de pénalités et par suite elle sera plus complexe a appliquer.
Aussi, elle nécessite que les variations des gains de transmission soient les moindres possibles ce
qui n'est pas toujours le cas. Pour plus d'information sur cette méthode, on peut faire référence a
[75].

6.2. La Méthode a base du Calcul de la Capacitée (MC C)

La méthode MQS n'est pas applicable dans le cas ou les variations des gains de transmission
sont courantes. Afin de prendre les variations du canal en compte, on considére que chaque trame
peut étre composée en un ensemble de N; segments de telle fagcon que le canal dans chaque
segment peut étre approximé par un BBAG. La capacité totale portée par une trame est alors:

c=_L
N Zk: N — /(rsB,)

(6.37)
1
N_Z og(l + RSB, ) pour un canal BBAG
k

Le point clé dans cette méthode consiste donc a utiliser le calcul de la capacité sur les différents
segments afin de déduire un RSB effectif permettant le passage aux performances en terme du
TET. Pour cela, on suppose que le canal est gaussien sur les différents segments donc, on peut
déduire la capacité totale en se servant de (6.37). Une fois la capacité calculée, on déterminera un
RSB effectif en calculant la fonction inverse [ des relations [42]:

Corse = N(/8 RSB, )

(6.38)
CQPSK =2x |_|(1 /4.RSBeﬁ. )
Ou [] est la fonction définie par
o (z=x%/2)?/2x?
e _
[Mx)=1- | ————log, |\l —e¢~ Jdz (6.39)
_'[, N 27X 2 ( )d

Le RSB effectif sera alors calculé par la fonction inverse []'. Aprés, on va se servir d'une
courbe de référence en canal gaussien pour déterminer le TET.
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Il est clair que la fonction [] donnée en (6.39) est difficile a implémenter mé€me s'il y a des
possibilités de la simplifier [68]. D'autant plus, la méthode nécessite aussi un produit par un facteur
de pénalité lorsque le canal est a variations rapides.

6.3. La Méthode du RSIB Logarithmique Effectif (MRL E)

La méthode MRLE consiste a calculer le RSIB effectif a partir des différents RSIB suivant la
relation [22]:

1 Ng-1
RSIB,; =1 0" ;logws}gk) x 1A var(log(Rs15; ) (6.40)

Ou A est un paramétre a déterminer suivant le type de la modulation et le codage canal et var(x)
est la variance de x.

En réalité, la fonction logarithmique va sous estimer cette information effective délivrée lorsque
le RSB diminue (vu I’allure d’une fonction logarithmique) et par suite, cette méthode présente des
résultats pas tout a fait satisfaisants [22].
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