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Chapitre 1

Introduction aux

radiocommunications mobiles

Un des objectifs majeurs de cette fin de siècle, en matière de télécommunica-

tions, est sans nul doute la pénétration du marché "grand public" par les systèmes

de radiocommunications mobiles. La généralisation de ces systèmes permettra aux

usagers, quels qu'ils soient et où qu'ils soient, de joindre leurs correspondants ou

d'être joints. De plus, Ies services radiomobiles répondent à une demande réelie de

la part du grand public puisque les études de marché, menées récemment par la

Communauté Européenne, montrent qu'un terminal de téiécommunications sur

deux sera mobile d'ici I'an 2005 [CEC91].

C'est au lendemain de la seconde guerre mondiale que la technologie radio-

mobile bidirectionnelle connaît son véritable essor, les nouvelles techniques élec-

troniques permettant alors le développement d'un ensemble d'émission/réception

embarquable à bord d'une voiture. C'est en 1946, à St Louis (USA), que le pre-

mier réseau civil de téiéphonie mobile, digne de ce nom, voit le jour. La zone

de service était limitée à la couverture d'un seul site d'émission et de réception,

appelé station de base; la surface couverte et donc la surface du réseau, était alors

directement liée à Ia puissance d'émission de la station de base. La connexion au

réseau, fixe vers mobile, mobile vers mobile ou mobile vers fixe, nécessitait l'in-

tervention manuelle d'un opérateur. D'autre part, la bande de fréquences allouée

pour ce type de services n'était pas, à l'époque, très importante. Il en résultait

une faible capacité du réseau et une saturation rapide. L'utilisateur n'avait même

pas Ia satisfaction de voir tous ces inconvénients compensés par le prix, I'encom-



brement ou le poids du récepteur qui restaient très élevés.

Entre les années 50 et 80, I'effort fut porté sur I'automatisation de la ges-
tion de ces réseaux, I'apparition des semi-conducteurs permettant également de
réduire le prix de revient des terminaux mobiles. La capacité des réseaux aug-
mentait mais restait encore trop faible pour la demande. Il est bien évident, du
fait du corit toujours élevé et de la faible capacité, que les réseaux radiomobiles
restaient un produit à utilisation surtout professionnelle.

Au cours des années 70, l'arrivée des microprocesseurs et les progrès effec-
tués dans le domaine de I'intégration des composants électroniques permettent

d'envisager des systèmes plus complexes. Ainsi sont nés des réseaux composés de
plusieurs stations de réception, pour la liaison rnontantet, et d'une station d'émis-
sion, pour Ia liaison descend,ante2. Comme la zone réelle de couverture est limitée
par la puissance d'émission du mobile (plus faible que la puissance d'émission de
la station de base), I'introduction de ces stations de réception permet d'optimiser
la couverture globale du réseau. Mais la vraie révolution reste ie concept cellu-
laire, introduit par Bell Labs [Mac79], qui permet d'augmenter considérablement

la capacité du réseau.

L.l Le concept cellulaire

Un réseau cellulaire est composé de plusieurs sites dont les couvertures indi-
viduelles se recouvrent pour former un pavage continu de la zone à desservir. On
désigne généralement par cellule la surface desservie par un site. Ii est bien connu
que Ia puissance de I'onde reçue, en espace libre, est inversement proportionnelle

au carré de la distance séparant l'émetteur du récepteur: P, x d-2. Cependant,
en radiomobile, il existe des interférences engendrées par des réflexions, sur le sol
ou sur des obstacles proches, dues au fait que I'antenne de réception se trouve
près du sol (l'ellipsoïde de Fresnel n'est jamais dégagé) ; de plus, en milieu urbain,
l'onde directe est très souvent masquée par les constructions. Il en résulte une loi
de propagation beaucoup plus sévère : P, x d-o, avec en général a x 4. Comme
la limite de la cellule est déterminée par le seuil de réception du mobile, il est

lliaison mobile-base
2liaison base-mobile
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FIc. 1-1 - Couverture idéale d'un réseau cellulaire, les groupes de fréquences

sont numérotés de 0 à 6

clair que ces lois de propagation conduisent à des celiules circulaires. Un réseau

de cellules circulaires est représenté figure 1-1. Notons que les cellules circulaires

représentent le cas idéal, puisque dans la réalité, du fait de la répartition non

uniforme des obstacles, Ies contours de cellules ne seront pas si réguliers. Un des

axes d'optimisation du réseau étant la minimisation du nombre total de cellules,

on cherchera donc à minimiser Ia zone de recouvrement entre cellules adjacentes.

Pour des raisons de planification et de modélisation du réseau, les cellules sont

souvent représentées par des hexagones réguliers I cette forme géométrique réalise

le pavage optimal3 de l'espace sans recouvrement entre cellules adjacentes. La

réutilisation de fréquences est Ie principe de base du concept qui permet d'aug-

menter considérablement la capacité et la couverture d'un réseau radiomobile:

un groupe particulier de fréquences est affecté à chaque cellule, et les groupes de

fréquences sont réutilisés sur plusieurs cellules, ces dernières étant suffsamment

espacées pour limiter I'interférence cocanal. La distance séparant deux cellules

de même fréquence est appelée d,istance d,e réutilisation. Les cellules de groupes

de fréquences différents sont assemblées en motifs,, classiquement composés de

4, 7 ou 12 cellules. La figure 1-3 montre comment la répétition de motifs à 7

3Le pat age optimal est celui qui nécessite le moins de cellules



Hc. 1-2 - Couverture d'un réseau à cellules hexagonales

cellules permet d'obtenir le pavage d'une zone de taille quelconque. Deux motifs
contigus ont leurs centres séparés de la distance de réutilisation. Il est clair que
diminuer la distance de réutilisation revient à diminuer Ia taille des cellules et
donc à augmenter le nombre de fréquences (canaux) par unité de surface. Réduire
la distance de réutilisation équivaut donc à augmenter la capacité du réseau. Un
réseau réel, correctement planifié, comporte différentes distances de réutilisation,
et parfois différentes tailles de motifs, de manière à s'adapter au trafic à écouler
dans Ie réseau (le trafic est directement lié à la densité d'utilisateurs).

Une des conséquences de la mobilité du récepteur est que I'utilisateur déten-
teur de ce dernier peut éprouver Ie besoin de changer de cellule. Le récepteur doit
alors basculer d'une fréquence à une autre sans que I'utilisateur s'en aperçoive. Le
procédé qui permet de changer automatiquement de cellule est appelé handoaer.
En général, le mobile entame une procédure de handover lorsque la qualité de la
transmission (par exemple le niveau de réception) tombe en dessous d'un certain
seuil, typiquement lorsque le mobile arrive en limite de cellule. On recherche alors
une station de base voisine capable d'offrir une qualité supérieure. Du fait du ca-
ractère rapidement fluctuant du signal reçu4, le mobile n'entame Ia procédure de
handover qu'après un certain temps à partir du moment où la qualité tombe sous
ie seuil critique I ceci afin d'éviter I'effet "Ping-Pong" , dans lequel le récepteur
oscille entre deux stations, parfois jusqu'à perdre la communication.

aCe phénomène est détaillé au chapitre 2



Ftc. 1-3 - Exemple d'un réseau de motifs à 7 cellules

Les causes possibles d'échec du handover sont nombreuses: pas de canaux

disponibles dans la nouvelle cellule, niveau d'interférence trop important dans la

zone de handover ou encore pas de nouvelle station de base radioélectriquement

en vue. Un échec de handover est alors synonyme de coupure de la communica-

tion, ce qui est beaucoup plus gênant qu'un rejet de la demande de connection

ou qu'une mauvaise qualité de réception.

Le premier système cellulaire, baptisé AMPS (Advanced Mobile Phone Ser-

vice), fut ouvert en 1979 à Chicago (USA). Parallèlement I'Europe du Nord déve-

loppait le système NMT (Nordic Mobile Telephone), destiné à la couverture des

pays Scandinaves I ce réseau ouvrit ses services en Suède au cours de l'année 1981.

La plupart des réseaux mis en service au cours des années 80 sont basés sur l'une

ou l'autre de ces spécifications, et opèrent dans la bande des 450 ou 900 MHz.

Ainsi le réseau anglais, appelé TACS (Total Access Communication System) et

ouvert en 1985, est un dérivé de I'AMPS.

Au cours des années 80, Ia demande de services radiomobiles était telle qu'elle

dépassait de loin la capacité offerte par les réseaux NMT ou TACS récemment

o



mis en place. De plus, la mobilité a très vite fait apparaître la volonté de roa-
ming: si plusieurs opérateurs pouvaient coopérer, il serait alors possible d'offrir à
I'abonné une couverture plus large, voire internationale. Or, puisqu'un terminal
TACS ne peut accéder aux réseaux NMT, et vice-versa, l'idée d'une spécification
commune à plusieurs pays européens s'est rapidement imposée. C'est pourquoi
a été mis en place, au début des années 90, le GSM (Global System for Mobile
communications), un système cellulaire pan-européen numérique. Deux bandes
de fréquences de 25 MHz, une pour la liaison descendante et une pour la liaison
montante, Iui sont allouées autour de 900 M H z. En 19g0, à la demande de l'An-
gleterre, démarrèrent les travaux de spécification d'un système GSM transposé
à 1800 M H z avec deux fois 75 M H z de Iargeur de bande: le DCS1800 (Digital
Cellular System 1300). Ces systèmes, présentant la particularité d'intégrer des
techniques numériques, sont appelés "système de deuxième génération", par op-
position aux systèmes analogiques NMT et TACS.

Bien que les réseaux de deuxièmegénération soient encore en pleine expansion,
la troisième génération, incarnée pour I'Europe par I'UMTS (Universal Mobile Te-
lecommunication System), se prépare. Le but de I'UMTS est, toujours dans un
esprit grand public et international, de fournir à I'abonné toute une palette de
services, allant de la téléphonie classique au transfert de fichier à haut débit dans
la bande des 2 GHz. Qui dit diversité de services dit, bien évidemment, débit et
qualité de service variables. Le tableau 1.1 donne quelques exemples de services
proposés par I'UMTS ainsi que la qualité de service et les débits associés [CEC91].
Remarquons Ia diversité des débits offerts : de I.2 kbit ls à 2 Mbit I s environ.

Un des objectifs majeurs de I'UMTS est d'offrir, outre une exceilente qualité
de service, une très grande capacité. Cela conduit donc à définir de nouvelles
structures de celiules s'adaptant mieux aux besoins; ce sont les microcellules,
les picocellules ort encore les cellules cigares. Ces cellules sont caractérisées par
une puissance d'émission et une hauteur d'antenne faibles. Elles couvrent donc
de faibles zones et multiplient ainsi le nombre de canaux par unité de surface
(puisque diminuer la tailie des cellules revient à réduire la distance de réutili-
sation et donc à augmenter Ia capacité). il est alors possible de répondre à une
importante demande de trafic. Les cellules cigares sont utilisées pour couvrir les
routes et autoroutes et ont une forme longitudinale. Les microcellules sont utili-
sées en milieu urbain où la densité de trafic est importante (centre ville. centre



Service Débit
kbit I s

TEB
requis

Téléphonie

Téléconférence

Messagerie vocale

Programme son

Vidéo téléphone

Vidéo conférence

Terminaux déportés

Fax

Accès base de données

Transfert de fichier

Diffusion de messages

Navigation

Localisation

8-32
32

32
L28

64
384-768
7.2-9.6

64
2.4-768

64-1920
2.4

2.4-64
2.4-64

1 .10 -3

1.10-3

1 .10 -3

1 .10 -6

1 .10 -7

1 .10 -7

1.10-6

1.10-6

1 .10 -6

1 .10 -6

1 .10 -6

1.10-6

1.10-6

T ln .  1 .1 Exemples de services proposés par I'UMTS



Type de

Cellule

Portée
( * )

Puissance

(w)
Hauteur

d'antenne (rn)

Macrocellule

Microcellule

Picocellule

Celiule cigare

> 1000
< 1000
5-30

100-1000

1-10

0.1-1
0.01-0.1

<1

>30
<10

plafond

<10

Tne. 1.2 - Caractéristiques des cellules en UMTS

d'affaires, etc...). Les antennes étant situées, dans le cas de microcellules, sous
le niveau moyen des toits et les rues faisant office de guides d'ondes, la propa-
gation devient fortement dépendante de I'environnement. Les picocellules sont
utilisées à I'intérieur des bâtiments et couvrent d'une pièce à quelques étages.
Comme dans le cas des microcellules, la propagation en milieu picocellulaire est
fortement liée à l'environnement. Les cellules traditionnelles, jusqu'alors utilisées
dans les réseaux de première et seconde générations, sont maintenant appelées des
macrocellules, elles sont utilisées en milieu suburbain, rural ou encore en miiieu
urbain lorsque la densité de trafic est faible. On envisage également de couvrir
des couches de microcellules par des couches de macrocellules, appelées cellules
parapluies, afin d'optimiser I'utilisation de la ressource. Le tableau 1.2 recense les
principaux types de cellules de I'UMTS en donnant leurs caractéristiques (cou-
verture, puissance d'émission et hauteurs d'antenne).

L.2 Techniques d'accès multiples en radiomobile

On désigne par techniques d,'accès rnultiples les techniques qui permettent à
différents utilisateurs de partager la ressource spectrale, toujours limitée. Nous
présentons ici les principales stratégies d'accès multiples utilisées dans les réseaux
radiomobiles.

Accès Multiple à Répartition de Fbéquences

L'Accès Multiple à Répartition de Fréquences (AMRF), ou Frequency Divi-
sion Multiple Access (FDMA) en anglais, assigne une bande de fréquences par



Ftc. 1-4 - Répartition des canaux en FDMA

utilisateur. Une bande de fréquences représente donc un canal de communication.

Le nombre d'utilisateurs maximum que le système peut supporter est donné par
le rapport entre la largeur de bande totale disponible et la largeur de bande d'un
canal. La figure 1-4 illustre, pour 4 utilisateurs (A,B,C,D), la répartition des ca-
naux dans le spectre.

Cette technique d'accès est utilisée dans les systèmes cellulaires de première
génération. Prenons l'exemple du TACS : pour I0 M H z alloués, ce système sup-
porte 400 utilisateurs occupant chacun une bande de largeur 25 kH z. Notons que,
dans le paragraphe précédent, nous avons décrit le concept cellulaireen supposant
implicitement une technique d'accès de type FDMA.

Accès Multiple à Répartition dans le Temps

Dans les systèmes de deuxième génération, le spectre est divisé en plusieurs
bandes de fréquences, chacune étant partagée par plusieurs utilisateurs. L'utili-
sateur accède périodiquement à Ia bande qui lui est affectée pendant une durée
limitée, appelée burst. La succession de bursts, sur une période, constitue une
trarne. Dans ce cas, chaque bande de fréquences comporte plusieurs canaux de
communication. Cette technique est connue comme I'Accès Multiple à Répar-
tition dans le Temps (AMRT), ou Time Division Multiple Access (TDMA) en
anglais. La figure 1-5 montre comment une stratégie d'accès multiple de type
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Ftc. 1-5 - Répartition des canaux en TDMA

TDMA partage la ressource entre les utilisateurs. Les utilisateurs A, B et C sont
affectés à la bande de fréquences Âfi tandis que les utilisateurs D, E et F sont

affectés à la bande A/2. Chaque bande de fréquences constitue un groupe de

canaux de communication.

Accès Multiple à Répartition par Codes

L'Accès Multiple à Répartition par Codes (AMRC), ou Code Division Mul-
tiple Access (CDMA) en anglais, permet à tous les utilisateurs d'accéder en même

temps à Ia même bande de fréquences. Cette stratégie d'accès multiple est basée
sur les techniques d'étalement de spectre dont I'idée de base est de transformer
le signal d'information, de bande 8", en un signal de bande W où, W > B" (voir

figure 1-6). Le rapport G : WlB" est appelé gain d,'étalement. En supposant
que la puissance totale transmise reste Ia même avant et après l'étalement, ce

dernier revient à réduire la densité spectrale de puissance du signal d'information
d'un rapport G. Typiquement la densité spectrale de puissance du signal étalé
est de I'ordre de grandeur de celle du bruit. De plus, Ies signaux sont étalés de
manière à les rendre comparables à du bruit pour un observateur extérieur; il en
résulte une faible probabilité d'interception des signaux étalés. Deux techniques
permettent d'étaler le spectre: l'étalement par séquence directe et l'étalement
par saut de fréquence lent ou rapide. L'étalement par saut de fréquence consiste
à changer de fréquence toutes les Q secondes. Si 7" est la durée d'un symbole,
alors 4 ) 7" pour le saut lent et Ty I T, pour le saut de fréquence rapide. La

10
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W=BsG

Opération d'étalement de spectre

bande du signal étalé est égale au nombre total de fréquences de saut multiplié

par I'espacement entre deux fréquences consécutives. L'ordre des sauts est géré

par un code pseudo-aléatoire, ce qui permet de donner au signal étalé I'aspect

bruité désiré. Précisons que seul le saut de fréquence rapide permet d'améliorer

la capacité d'une liaison CDMA radiomobile. Or, la difficulté de réaliser des syn-

thétiseurs de fréquences capables d'effectuer Ie saut de fréquence rapide conduit,

en général et pour I'application qui nous concerne, à préférer l'étalement par

séquence directe. Ce dernier consiste simplement à multiplier la séquence d'infor-

mation par une séquence d'étalement pseudo-aléatoire.

L'accès multiple revient à affecter une séquence d'étalement différente par uti-

lisateur. Le code d'étalement affecté à un utilisateur est donc assimilable à son

canal de communication. La figure 1-7 donne I'exemple d'un système CDMA, en

bande de base, à étalement par séquence directe à deux utilisateurs. Le symbole

d'information (de durée I et valant *1 ou -l) du ftè-u utilisateur est étalé par

le code utilisateur ft et transmis à travers le canal de transmission À. Nous ver-

rons plus tard qu'il suffit au récepteur associé au Ieè*" utilisateur de connaître

la séquence d'étalement Ë, et éventuellement les paramètres du canal k, pour

retrouver I'information transmise. Avec cette technique d'accès, la capacité est

uniquement limitée par l'interférence entre utilisateurs. En effet, les signaux éta-

lés ne sont pas parfaitement décorrélés en pratique. Les utilisateurs interfèrent

donc entre eux, limitant ainsi la capacité.

11
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Ftc. 1-7 - Exemple d'un système CDMA à étalement par séquence directe pour
deux utilisateurs

0
code

Bien qu'un système celiulaire CDMA, "Qualcomm" [Qua92], existe déja aux
Etats-Unis, Ie CDMA reste actuellement une technique expérimentaleen plein dé-
veloppement. L'intérêt porté au CDMA est tel que cette technique est pressentie,
en concurrence avec le TDMA, comme technique d'accès des réseaux radiomo-
biles de troisième génération.

Nous essaierons donc, dans ce mémoire, de comprendre les raisons qui font
du CDMA une technique d'accès particulièrement intéressante pour les réseaux
radiomobiles. Nous étudierons pour cela les performances, exprimées en terme de
capacité et de qualité moyenne, d'un réseau CDMA. De plus, les conséquences de
I'introduction du concept microcellulaire restant à I'heure actuelle mal connues,
nous considérerons plus particulièrement ce cas. Dans un deuxième temps nous
évaluerons, dans le cas de réseaux microcellulaires, diverses techniques permet-
tant d'améliorer les performances des réseaux macrocellulaires (techniques déve-
loppées par Qualcomm). Finalement, nous proposerons nos propres solutions à
I'amélioration des performances d'une liaison CDMA.

Evaluer les performances d'une liaison radiomobile, quelle qu'elle soit, ne peut
se faire sans parfaitement connaître les caractéristiques du canal de transmission.

T2



Aussi, nous présentons au chapitre 2 diverses modélisations du canal radiomobile

et retenons la plus réaliste.

La caractérisation du canal nous permet alors d'estimer les performances, en

terme de taux d'erreur binaire, d'une liaison DS-CDMA (chapitre 3). Nous pro-

posons ensuite, toujours au chapitre 3, d'améliorer les performances du système

par Ia diversité d'espace (utilisation d'un récepteur à plusieurs antennes).

Finalement nous cherchons, au chapitre 4, à évaluer pa^r la simulation la capa-

cité d'un réseau DS-CDMA microcellulaire et I'effet des techniques d'amélioration

des performances introduites par Qualcomm. Nous utilisons, pour cela, les résul-

tats du chapitre 3 qui permettent de déduire une qualité de service moyenne.

Les résultats montrant que les performances du récepteur conventionnel res-

tent limitées par I'interférence entre utilisateurs, nous proposons, au chapitre 5,

de nouvelles structures de récepteurs capables d'augmenter considérablement la

capacité du système. Ces récepteurs, dits "récepteurs multiutilisateurs" linéaires

et non linéaires, combattent I'interférence entre utilisateurs par l'égalisation adap-

tative. Nous étudions également comment ces récepteurs résistent aux éventuelles

imperfections du système mises en évidence lors de la simulation du réseau.
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Chapitre 2

Le canal radiomobile

Dans ce chapitre nous décrivons les caractéristiques du canal radiomobile.

Nous introduisons les notions d'évanouissements temporels à court et moyen

terme et de sélectivité tant temporelle que fréquentielle. Puis nous présentons

diverses modélisations du canal radiomobile et les comparons, en terme de carac-

téristiques du canal simulé, à la théorie.

2.1, L'environnement radiomobile

Du fait de la faible hauteur de I'antenne du mobile, lors d'une liaison radio-

mobile, des phénomènes de réflexions (spéculaires ou diffuses) et de diffractions

sur les obstacies environnant le mobile apparaissent en plus de I'onde directe.

De plus l'onde directe est souvent masquée par les obstacles tels que Ies collines,

les constructions ou même la végétation environnante [Par92]. L'énergie se pro-
page alors vers le mobile via différents trajets indépendants. C'est le phénomène

de propagation multitrajets illustré figure 2-I. Le signal reçu devient la somme

vectorielle de l'onde directe, si elle existe, et des ondes réfléchies ou diffractées.

Les amplitudes et phases de ces ondes partielles dépendent des propriétés géo-

métriques et électromagnétiques de I'obstacle. On peut alors écrire intuitivement

que si l'onde se propage via N chemins, un signal s"(t) émis sera reçu, par un

mobile, sous la forme:

N-r

D
n=O

s,( r ) : a"( t )s" ( t  -  r " ( t ) )

T4

(2.r)
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Illustration du phénomène multitrajets

avec a^(t) l'amplitude complex e et r^(t) le retard de la nè*e onde partielle. Ces
deux variables dépendent de I puisque la distribution spatiale des réflecteurs est
modifiée avec le déplacement du récepteur I c'est ce qu'on appeile la sélectivité
temporelle. De l'équation 2.1 on déduit que le canal peut être modélisé par un
filtre transversal de réponse impulsionnelle h(t,r) tel que:

s,(r )  : s"( t  -  r )h( t , , r )dr (2.2)

h ( t , r ) :
N- r

D
n=O

a"( t )6( r  -  r " ( t ) ) (2.3)

avec 6 un Dirac normalisé à 1. Les paramètres caractéristiques principaux de
cette réponse impulsionnelle sont le gain multitrajet G (multipath power gain)
et l'écart type du retard moyen o7 (root mean square delay spread):

Io*

c:Dn (l"" lr)

I . ]

(2.4)



Ê n - Drr ïE( ldÈl ' ) (2.5)
D*E ( l "o l ' )

G permet entre autre d'estimer le rapport signal à bruit en sortie du canal. En

communications numériques un canal multitrajet entraîne de I'interférence entre

symboles (IES). o2" permet alors de mesurer la dégradation du signal due à I'IES.

Les observations de réponses impulsionnelles collectées en milieux intérieur et

microcellulaire montrent que les ondes sont reçues par groupes (cluster) physi-

quement liés à la présence de réflecteurs principaux (voir figure A-1 en annexe A).

L'étalement temporel et le retard d'un groupe sont respectivement relatifs à la

nature du réflecteur et à la position relative par rapport au mobile. Les rayons

composant chaque groupe sont dus à des réflexions au voisinage des antennes

d'émission et de réception.

Ce phénomène de réception par groupes d'ondes est modélisé par Turin comme

un phénomène aléatoire de loi de Poisson modifiée et a successivement été affiné

par Suzuki et Hashemi [Tur72,, Suz77, Has79]. Le modèle de Hashemi, encore

appelé modèle L - K, caractérise la réponse impulsionnelle 2.3 par les séquences

de variables aléatoires {r,,}, {lo"l} et {0"} (phase de o,,) de lois caractéristiques

du milieu. Ce modèle présente la particularité de tenir compte des corrélations

spatiales entre deux profilsl adjacents et des corrélations temporelles entre deux

échantillons consécutifs du même profil. Pour ce laire rn est modélisé comme une

variable aléatoire de loi de Poisson modifiee. Cette loi, initialement introduite en

1977 par Suzuki, permet de tenir compte du fait que les ondes arrivent groupées

en divisant l'étalement de la réponse impulsionnelle en intervalles de temps A,

chaque intervalle étant affecté d'un taux d'occupation propre. La probabiiité de

présence d'un rayon dans un intervalle de temps A est reliée à Ia présence ou

non d'un rayon dans l'intervalle précédent. Notons que ie modèle L - K de Ha-

shemi est plus précis qu'un modèle basé sur la loi de Poisson classique puisque

cette dernière aurait un taux d'occupation fixe sur tout l'étalement de la réponse

impulsionnelle. En 1979, Hashemi améliore cette rnodélisation en y intégrant les

paramètres de corrélation. La variable 0n est supposée uniformément répartie sur

l0,2rl. La distribution des amplitudes, quant à elle, est modélisée par une loi

Iun profil est la réponse impulsionnelle du canal en un point de I'espace
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log-normale. Cette dernière tient compte des corrélations spatiales et temporelles
en exprimant la moyenne et la variance en fonction de coefficients de corrélation
appropriés. En fait la loi log-normale ne modélise que les variations de I'enveloppe
à grande échelle. La modélisation des évanouissements à court terme par une va-
riable aléatoire de loi m-Nakagami est seulement introduite par Hashemi. Ganesh
et Palhavan utilisent quant à eux la distribution de Rayleigh pour modéliser les
variations à court terme de la séquence {lo"l} [Gan91].

L'inconvénient majeur du modèle A - K est sa complexité. C'est pourquoi
Saleh et Valenzuela en proposent une version simplifiée [Sal87]. La loi de Poisson
modifiée est remplacée par une loi de Poisson classique, ce qui revient à considérer
le taux d'occupation des ondes constant sur tous les intervalles A. Ce modèle.
utilisé avec succès par Prasad dans le cas de simulation de chaînes de transmis-
sion numériques [Pra90], est décrit en annexe A.

Lorsqu'une description fine de I'environnement n'est pas absolument néces-
saire on peut se contenter de modélisations beaucoup plus simples, et largement
éprouvées [Yi87, Gur92] :

- Répartition uniforme des reta.rds avec une décroissance exponentielle de la
puissance. Cette décroissance traduit, d'un point de vue physique, I'atténua-
tion de propagation associée aux longs trajets. Les ondes sont uniformément
réparties sur [0, r^o,f et la puissance dépendra du retard r,,:

E(lo"l ' ) :  C .  exp

avec 76 le retard moyen plus ou moins important suivant l'étalement des
retards et C une constante.

Retards de même puissance moyenne répartis exponentiellement, la distri-
bution de probabilité du retard z s'exprime par:

p( r )  :
. exp ( - r / 76 )  r  )  0

r (0

- Retards de même puissance moyenne équidistants sur l0,r^o,f.

T7
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t
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Flc.2-2 - Couronne de résolution du récepteur.r?

Cependant, dans la réalité, la bande passante du récepteur est finie, ce qui en-

traîne une limite supérieure à la résolution 4 de ce dernier. Autrement dit tous les

chemins ayant un temps de propagation compris dans I'intervalle lrn - T,f 2,r" * T,l2l

se combineront pour former le nè^" chemin équivalent de Ia réponse impulsion-

nelle. Physiquement, ces chemins correspondent à toutes les réflexions et difrac-

tions appartenant à la couronne elliptique (ou couronne de résolution), dont les

foyers sont le récepteur et l'émetteur, d'épaisseur c?} avec c la célérité de Ia lu-

mière (figure 2-2). Posons W : IlT,,la couronne de résolution est alors définie

par [Bra91]:

l**, - *"1*li"- X*,1, k (" - #) ," ('* #)l (2.6)

ut". l,f,r, 
- *"1 la distance entre I'obstacle j et l'émetteur et lf" 

- f,u, I tu air-
tance entre I'obstacle j et le récepteur. En toute rigueur nous devons donc écrire

la réponse impulsionnelle du canal comme:

N- l  Mn - l

h( t , r ) -  t  I  a" ; ( t )6( r - r^ ( t ) ) :
n=O i=0

N - 1

D
n=O

a"(t)6(r  -  r"( t ) ) (2 .7)

o"r(t) est donc le gain complexe du iene, parmi Mn, chemin contribuant au gain

complexe équivalent a,(t) du ,è*' 
"h. 

in équivalent, de retard r,(t), de la ré-

ponse impulsionnelle fr.(t, r) du canal.
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Considérons maintenant un canal non-sélectif en temps et appelon s r^o" le re-
tard du dernier chemin équivalent discernable par le récepteur. Le produit Wr^o,
joue un rôle important dans la détermination du nombre de chemins discer-
nables I{. En effet, si r,no, } W-',la réponse impulsionnelle comporte plusieurs
chemins. Par contre, si T*o, 1W-7 r le canal ne comporte qu'un seul chemin issu
de Ia contribution des réflecteurs au voisinage du mobile. Toutes les ondes reçues
dans un intervalle de temps de largeur IIW étant vues par le récepteur comme
une seule contribution, la réponse impulsionnelle sera constituée de chemins ré-
gulièrement espacés de LlW. Finalement, on en déduit que le nombre total de
chemins de la réponse impulsionnelle est donné par:

N = l r *o ,Wl+I

[o] désigne la partie entière de z. Lorsque -ôy' ) 1 on parle de canal séiectif en fré-
quence ou canal large banàe. Lorsque l/ = 1 on emploie, par opposition, le terme
de canal bande étroite. Cette notion de sélectivité fréquentielle étant primordiale
pour la caractérisation du canal, nous allons maintenant en proposer une défi-
nition plus rigoureuse. Pour cela nous utiliserons les fonctions d'autocorrélation
du canal, tant dans le domaine temporel que dans le domaine fréquentiel. En
supposant h(trr) stationnaire au second ordre au sens large, nous pouvons écrire
la fonction d'autocorrélation de la réponse impulsionnelle du canal:

f7,(At; rL):,2): Elh(t,r1)h*(t - Lt,r2)l

(2.8)

(2.e)

(2 .10)

On considère souvent les distorsions de phase et d'amplitude subies par le chemin
de retard 1 décorrélées de celles subies par le chemin de retard z2 [Pro89], ce qui
nous permet d'écrire:

f ; , (A t ;  r r , rz ) :  f r (A t ;  r )6 (11-12)

Notons que pour At : 0, la fonction d'autocorrélation du canal fr(") est une
mesure de la puissance moyenne en sortie du canal paramétrée par z. En pra-
tique h(t,r) étant à support limité sur I'intervalle de temps f0,r*o"f, f7,(r) est
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nulle pour r ) T,nox. Tmoo est aussi appelé l'étalement des retards de la réponse

impulsionnelle du canal. Nous pouvons, de la même manière, caractériser la ré-

ponse impulsionnelle du canal dans le domaine fréquentiel:

fs (A i ;  h , fù :  EIH( t , f t )H-( t  -  ^ . t , fz ) l (2 .11)

avec H(t,/) la transformée de Fourier selon r, variante dans le temps, de h(t,r).

Puisque H(t, f) = h(t,r) on en déduit que fs(Af ; h,, fz) = f1(At; rt ,12).Alors

en utilisant 2.1,0 on montre que:

fn(Ât; fr, fz) _ Elh(t,,r1)h.(t - Lt,,rr)l *

"-i2r(hn- 
lz"") d\drz

f +oo
:  I  f i  (At; r)e-i2t '(h-Jzl" dr : fn(At; A/) (2.I2),  ' - \  '

J - æ

avec A/ : fr - 
"fr. En posant At : 0 l'équation 2.I2 ne dépend plus que de

la différence de fréquences A,f . La fonction ls(A/) est alors une mesure de la

cohérence en fréquence du canal. L'écart de fréquences pour lequel cette mesure

est quasiment nulle est appelé bande de cohérence du canal de transmission.

Illustrons l'effet de ce nouveau paramètre par l'exemple simple de la transmis-

sion de deux sinusoides de fréquences h et fz à travers un canal de bande de

cohérence B": Ces deux sinusoides seront affectées différemment par le canal si

et seulement si lfi - Tzl > 8".

Lorsque At:0 dans l'équation 2.L2il devient évident que fs(A/) est relié

à f;,(r) par la transformée de Fourier, ce qui nous permet d'établir une relation

simple entre Ia bande de cohérence du canal et l'étalement des retards de la ré-

ponse impulsionnelle [Pro89] :

ËI::

1

Trnot
B"=
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Sélectivité Bande de

cohérence

N Expression

du canal

Expression du

signal reçutemps fréquence

non

oui
non

oui

non

non

oui

oui

>W
>W
<W
<W

1

1

>1

>1

a

a(t)

h( r )

h ( t , r )

os"(t)

o(l)s"(t)

h( t )  *  s" ( t )

I  h( t , r )s" ( t  -  r )dr

Tee. 2.1 - Expression du signal reçu en fonction de la sélectivité en temps et/ou
en fréquence

Nous pouvons alors exprimer le nombre maximum de chemins discernables en
fonction de la bande de cohérence du canai grâce à l'équation 2.8. Lorsque W > B"
Ie canal est sélectif en fréquence et N > 1. Le tableau 2.I récapitule toutes les
configurations possibles de sélectivité,la bande de cohérence du canal est compa-
rée à la bande passante W du système et le nombre de chemins /{ de la réponse
impulsionnelle est comparé à 1.

Finaiement, en considérant la transmission bande étroite comme un cas par-
ticulier de la transmission large bande, le canal peut toujours être modélisé par
un filtre transversal à ^/ branches. De plus, le nombre de chemins ainsi que leurs
retards variant lentement, il est extrêmement courant de les considérer constants
(sur Ia durée d'une simulation par exemple). Un tel canal est représenté figure 2-
3. En général les o,(l) sont supposés indépendants. Les variations temporelles
d'une branche sont donc identiques aux variations d'un canal bande étroite.

2.2 Caractérisation du canal bande étroite

Comme nous I'avons vu précédemment, l'énergie se propage via différents che-
mins avec une distorsion de phase et d'amplitude propre à chaque chemin. Les
ondes se combinant vectoriellement au niveau de l'antenne de réception le signal
résultant dépend de la distribution des phases et des amplitudes. La modifica-
tion de cette distribution entre deux emplacements diférents du mobile entraîne
de sérieuses variations de la puissance reçue, pouvant parfois atteindre plusieurs
dizaines de dB. Le mobile se déplace donc à travers différents plans d'ondes
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0o (t)

FIc. 2-3 - Modélisation du canal large bande par un filtre transversal

stationnaires et les noeuds, ou évanouissements profonds, sont espacés d'envi-

ron Àf 22. La figure 2-4 montre la puissance reçue par un mobile se déplaçant à

30 kmlh pour une fréquence d'émission de 1.8 GHz. L'espacement moyen entre

deux évanouissements est bien d'environ:

À1

f r :  uo= 
o'ol  s

avec fa la fréquence Doppler maximale, décalage fréquentiel conséquent au dé-

placement du mobile, et V la vitesse moyenne du mobile.

Ce phénomène d'évanouissement rapide, encore appelé fading à court terme,

est à distinguer des évanouissements à long terme modélisés au paragraphe 4.4.2.

Ces évanouissements à long terme, intervenant sur plusieurs dizaines de longueurs

d'ondes, sont dûs au masquage du récepteur par des obstacles de tailles impor-

tantes (immeubles, coilines, etc...). Par la suite nous supposons ces évanouisse-

ments parfaitement compensés par un dispositif de contrôle de puissance (voir

paragraphe 4.4.2).

Si une sinusoide pure, exp(-j2Tfst), est émise à travers un canal sélectif en

temps et si N ondes arrivent au mobile, affecté d'une vitesse I/, le signal reçu en

bande de base (qui équivaut à c(t) défini dans Ie tableau 2.1) s'écrit:

2À est la longueur d'onde émise
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d)
E - l

- l

0.05 0.1 0.15 o.2 0.25 0.3
r (s)

un mobile se

0.35 0.4 0.45

déplaçant à 30

0.5

km lh en milieuFtc. 2-4 - Puissance reçue par

urbain (résultat de simulation)

s"(r)
N-1

D lo;(t)l expl-j(2trfât + 0i - 2rfsr;(t)))
i=0

X, + jY:7(1)" i t t ' ( t ) (2.r4)

avec 0; la phase de a;. r; et fl sont respectivement le retard et la fréquence Dop-
pler de 1u ;ème onde:

fâ : lcos(o;) (2 .15)

a; est I'angle d'arrivée aléatoire uniformément réparti sur [0,2rlde I'onde i. Cet
angle est défini par: cos(c ) : 

ffi 
ur", Û le vecteur vitesse du mobile et û; le

vecteur directeur de Ia iene onde. Posons :

ai(t) : la;(t11si('o"'(t)-e;) : X; t jY (2 .16)



d'où:

N _ 1

X, - 
D Xn cos(2tr flt) + \ sin(2tr f)t)
i=O

et

N-1

Y : D Y; cos(2r fjt) - X; sin(2r f)t)
r'=0

(2.17)

Du fait du grand nombre d'ondes arrivant au mobile, de la diversité des ca-

ractéristiques du milieu et des positions aléatoires des réflecteurs, le canal sera

caractérisé par ses propriétés statistiques. Le théorème de la limite centrale nous

permet d'assimiler X, el, Y, à deux variables aléatoires gaussiennes. De plus, re-

prenons I'hypothèse de Lee qui modélise X; et X comme deux variables aléatoires

N - 1

t . X;cos(2trf'at) +Vsin(2rflt) >2
i--o

t  N - 1

;  D 1X;  )2  +  <V >2:  - f {  :  o2  :<Yl  )
- i=O

P(X, : r cos(d)) P(V : r sin(r/))

r  (  1 2 \

2""r.*p \-  zæ )

ôx, izY-r_
ôr ôr

axr 0L,
Aû 41,

(2 .18)

gaussiennes indépendantes centrées et de variance 1 [Lee82]. X, 
"t 

Y, sont donc

également indépendantes, centrées et de variance:

<x?> :

P(r,rh) :

Intéressons nous à Ia densité de probabiiité de l'enveloppe r(t) : t/X? +Y:.
Puisque X, et Y, sont indépendantes, la distribution de probabilité jointe P(X,,Y)

devient P(X,,Y) : P(X,)P(Y), alors en posant: X, : rcos({) et Y :

rs in( { ) ,  i l  v ient :
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et donc:

(2.20)

Or 2.20 est une distribution de Rayleigh. On parle alors de fading de Rayleigh
pour désigner les variations de l'enveloppe d$nal reçu. On en déduit donc aisé-
ment la moyenne de l'enveloppe r: Elrl: 1f r l2o et Elr2) : 2o2 - p,. S'il existe
une contribution au signal reçu nettement plus puissante que les autres (trajet
direct par exemple), alors le signal peut être vu comme la somme d.'une sinusoide
et d'un processus bande étroite. Par conséquent les variables gaussiennes X, et Y
ne sont plus centrées et on montre [Lee82] que les variations aléatoires de I'enve-
loppe suivent une ioi de Rice:

P(r,g)dtl: : 
;.", (-#)

P(r):J.*o(ry)

r2zr
P(r) :  Jo

(2.2r)

avec 1e la fonction de Bessel modifiée de première espèce d'ordre 0 et C I'ampli-
tude de I'onde principale. En résumé, les variations de I'amplitude d'un chemin
seront modélisées par une variable aléatoire de loi 2.2I si un trajet principal existe
ou de loi 2.20 sinon.

Si S(/) est la densité spectrale de puissance du signal reçu alors la puissance
transportée par une fréquence élémentaire s'écrit pour une variation d'angle do

[Jak7a] :

S,U)ldf l :  p, . lp(a)G(o) + p(-")G(-a)l  .  ldol (2.22)

où P, est la puissance moyenne du processus aléatoire s,.(t). p(a) et G(a) sont
respectivement la probabilité que I'onde arrive sous I'angle o et le gain de I'an-
tenne de réception dans cette même direction. Supposons a équiréparti sur [0,211
soit p(o) : *,, et une antenne de réception isotrope. Alors avec f - /4cos(o),
en bande de base, l'expression de la densité spectrale de puissance (ou spectre

,'(5)
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-s0 40 -3o -2o -10 
r r8zl 

10 20 30 40 s0

Ftc. 2-5 - Spectre Doppler normalisé pour une bande Doppler deL00 Hz

Doppler) s'exprime par :

s,(/) : 3P,
(2.23)

2"1[fi - r'

D'après 2.23 il est évident que la densité spectrale de puissance est à bande li-

mitée (voir figure 2-5), cette bande de fréquence est appelee bande Doppler et

vaut 2fa.

2.3 Simulation du canal radiomobile

Le principe de base de tout simulateur est de numériser l'équation 2.14 soit:

s,(k) : 
Fj,'"*p [-i (+rcos(o;)ra,t)] (2.24)

avec ai : la;lexp(jrht), ry'; une variable aléatoire équirépartie sur [0,22'[, une

distribution uniforme des angles d'arrivées i e.; -- iZtr lN et At le pas de discré-

tisation. Ce dernier est choisi voisin de la durée moyenne des évanouissements



profonds définie par Lee en fonction de I'atténuation p du signal par rapport à
sa valeur moyenne [Lee82] :

At=exP(P2)  
-1  

avec  p : ro { {F
t/2n fa p

(2.25)

Exemple: Pour une fréquence Doppler de 50 Hz et un évanouissement de 35 dB
on trouve une fréquence d'échantillonnage de 7046 H z.

Le simulateur de fading développé par Jakes [Jak74],,largement utilisé dans
la littérature, permet de générer deux signaux en quadrature afin de former le
bruit à bande limitée n(t) - oo(t)cos(ar6t) + ao(t) sin(c.r6t). En outre Jakes utilise
le tait eue ûr4cos(o,,) : u.racos(-a^) et suppose les amplitudes la;l égales à 1.
Ces considérations permettent de générer un fading de Rayleigh avec seulement
Ifo - (Nl2- 1)/2 oscillateurs de fréquencas...1cos(2nnf N) (" e [1,]/o]) et un
oscillateur de fréquence ed:

Ns

xo(t) : 2l cos(B) cos(a.''t) * J2 cos(''tat)
n=l

Ne

x o(t) : 2 | sin(0") cos (ar'f )
n=7

(2.26)

avec Bn: dti et an: t,ld cos (#), les variances s'expriment par ( û3U) >:
/{o + 1 et ( r?(t) >: /fo. Les figures 2-6 à 2-11 montrent les distributions de
probabilité du processus aléatoire et les spectres Doppler du canal bande étroite
généré par la méthode de Jakes. Ces simulations montrent que le simulateur de
Jakes requiert un nombre N important d'oscillateurs pour obtenir la forme théo-
rique du spectre Doppler. On préfèrera donc en général la méthode de Yi [YiS7]
ou la méthode directe [Lee82, Gla80] décrites ci dessous.

- La méthode de Yi calcule directement Ie module de a; en fonction du spectre
Doppler désiré en résolvant l'équation suivante:

loo l '
2

1l)+a7 P- l
r tà_^J /2

S(f)d.f avec Lf = 2ïa
^/
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soit :

loul '  :
2

avec E la puissance moyenne du processus s,(t).

- Dans la méthode directe a;(t) est modélisé de ia même manière que dans la

théorie. a;(t) est une variable aléatoire gaussienne complexe de variance 1.

La variance du processus vaut donc N.

Les figures 2-I2 à 2-15 représentent les caractéristiques du canal bande étroite

généré par ces deux méthodes. D'après ces résultats il est clair que les deux mé-

thodes sont équivalentes.

La simulation d'un canal large bande à N" chemins nécessite Ia génération

de lf" processus de Rayleigh indépendants. Dans cette optique Jakes propose de

générer N6 processus aléatoires indépendants en déphasant le jène oscillateur de

son simulateur de "'U : W. Toutefois si cette technique a I'avantage de la

simplicité, les signaux ainsi générés présentent des coefficients de corrélation non

négligeables [Par92]. Or la fonction d'autocorrélation d'un processus de Rayleigh

o(t) est approximée par une fonction de Bessel de première espèce lJak74, Lee82].

Comme Ia fonction de Bessel est décroissante, il suffit de trouver r pour que z(t),

généré par I'une des trois méthodes précitées, et sa version décalée t(t - r) soient

suffisamment décorrélés afin de pouvoir les considérer indépendants. Notons que

dans le cas de la méthode directe il suffit, pour générer deux processus de Ray-

leigh c1(t) et æ2(t) indépendants, de générer ia séquenc" {rft)1t;} associée à 11(t)

indépendante de la séquence {a!')1t;} associée à n2(t). Cependant, Ia génération

informatique de deux processus aléatoires rigoureusement indépendants étant im-

possible, cette méthode et la méthode du processus décalé se révèlent être équi-

valentes. C'est pourquoi, pour des raisons d'économie de temps de simulation lors

de la génération d'un grand nombre de processus de Rayleigh indépendants, on

préférera Ia méthode du processus décalé.

Le tableau 2.2 compare les trois simulateurs de fading de Rayleigh en terme

de coefficient de corrélation 4 minimum, maximumet moyen, ces trois paramètres

étant caiculés sur un ensemble de 15 processus aléatoires indépendants générés

El  (T \ lû+a/ /2
i larcszn \t/l tà-^rp
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Jakes Yi directe

man(q)

<q>
min(q)

0.2
0.11
0.065

0.23
0.042
0.006

0.27
0.027
0.0036

Tns.2.2 - Comparaison des trois méthodes

par la méthode du processus décalé. On remarque que les méthodes directe et
de Yi présentent, en moyenne, une meilleure décorrélation entre processus que la
méthode de Jakes.

Les figures 2-16 et 2-I7 présentent un canal à trois chemins indépendants,
de même puissance moyenne, générés par la méthode des {a;(t)} indépendants
et par la méthode du processus décalé. Le profil de la réponse impulsionnelle
à 6 chemins, figure 2-18, a été gén&é suivant le modèle de Saleh et Valenzuela
(Annexe A). L'étalement des retards est typique du milieu intérieur soit 500 ns,
le retard entre deux chemins est constant, I'écart type du retard moyen est de
86 ns et les gains par chemins sont les suivants:

Indice chemin Gain moyen (dB)

1
2

3
4
.)

6

0
-3.68

.11 .83

10.73

12.r3
-31 .6

29



methode de Jakes. N=34

0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1

FIc. 2-6 - Distribution de probabilité de I'enveloppe obtenue par la méthode de

Jakes pour N:34

Ftc. 2-7 - Spectre Doppler obtenu par Ia méthode de Jakes pour N-34

methode de Jakes, N*n

0 100 200 300 400
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methode de Jakes, N=102

0 r r | | , , , , , r 1
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1

Flc. 2-8 - Distribution de probabilité de I'enveloppe obtenue par la méthode de
Jakes pour N-102

€00 -200 -100 0 100 2æ 300 4oo
f (Hz)

Spectre Doppler obtenu par la méthode de Jakes pour N:102
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methode de Jakes, N=522

0.3

o.2

0.1

0
0 0.1

Ftc. 2-10 - Distribution
de Jakes pour N:522

o.2 0.3 0.4

de probabilité

o.5
I

de

0.6 0.7 0.s 0.9 I

I'enveloppe obtenue par la méthode

Ftc. 2-11 - Spectre Doppler obtenu par la méthode de Jakes pour N:522

methode de Jakes, N=502

o 100 N 300 400
f (Hz)
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methode de Yi. N=34

0 0.1 02 0.3 0.4 0.5 0.6 0] 0.8 0.9 1

Ftc. 2-12 - Distribution de probabilité de l'enveloppe obtenue par la méthode
de Yi pour N:34

s0 100 1s0 
,?ffi, 

2æ 3oo 3so 4oo

Spectre Doppler obtenu par la méthode de Yi pour N-34

rnethode de Yi, N=34

Frc. 2-13
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methode directe, N=34

0.

o 0.1 o.2 0.3 o.4 o;u 0.6 o.7 0.8 0.9 1

FIc. 2-i4 - Distribution de probabilité de l'enveloppe obtenue par la méthode

directe pour N:34

o.4

0.3

o.2

0.1

rnethode direcle, N=34

t

| l l  :  ,  .  . . r .  . :  .  : . .  r .  . . .

-0 
50 1oo 150 200 250 300 350 4oo

Ftc. 2-15 - Spectre Doppler obtenu par la méthode directe pour N:34
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Chemins de Rayleigh independants de meme puissitnce moyenne, lêsoHz

I
. . , : : : .

t (s )  k

FIc. 2-16 - Réponse impulsionnelleà trois chemins de Rayleigh indépendants et
de même puissance moyenne

Chemins de Rayleigh independants de meme p:lînce rnoyenne, fèsoHz

t (ms)

FIc. 2-17 - Réponse impulsionnelle à trois chemins de Rayleigh indépendants et
de même puissance moyenne, méthode du processus décalé

E

4

s3
J

E2

I

0.
0
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Chemins de Rayleigh independants, td=50H2

Ftc. 2-18 - Réponse impulsionnelle à six chemins de Rayleigh indépendants,

modélisation du profil des retards par la méthode de Saleh et Valenzuela
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Chapitre 3

Performances de l'interface radio

DS-CDMA

Dans ce chapitre nous évaluons les performances d'une liaison radiomobile à

accès multiple à répartition par codes. Nous utilisons une modulation MDP-2 à

détection cohérente pour la liaison descendante et une MDP-2 différentielle pour

la liaison montante. Le taux d'erreur binaire est évalué aussi bien de manière

analytique que par simulation. Nous montrons également que les performances

peuvent être grandement améliorées par Ia macrodiversité. Finalement, nous cal-

culons I'ordre de diversité minimal pour un taux d'erreur requis et pour un nombre

d'utilisateurs donné.

3.1_ Le CDMA appliqué aux radiocommunica-

tions avec les mobiles

3.1.1 L'étalement de spectre

Nous avons vu, en introduction, que l'étalement de spectre consistait à réduire

la densité spectrale de puissance du signal utile d'un facteur d'étalement G :

WlB"., où B" est la bande du signal modulé avant étalementlc'est aussi Ia ra-

pidité de modulation du signal utile, encore exprimée par B" : llT", avec I

la durée d'un symbole. W est la bande du signal étalé. L'opération d'étalement

par séquence directe multiplie le signal modulé par une séquence binaire pseudo-

aléatoire, appelée code d'étalement, de longueur L": T"lT" avecT" la durée d'un

élément binaire (chip) du code. Il est clair que le récepteur retrouve I'information
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d( r )  - .8 -  d (È)c (È)
1

c  ( r )

Etalement

c  ( È )

Desetalement /Dec ision

FIc. 3-1 - Principe de l'étalement/désétalement par séquence directe pour une
modulation MDP-2

utile par simple corrélation du signal reçu avec la forme d'onde (code d'étale-
ment) affectée au signal transmis. Une détection parfaite requiert évidemment
une parfaite synchronisation entre l'émetteur et le récepteur. puisque ?" > ?"
(en général 7: > T.),W : rlT", en ne considérant que le premier lobe de la
densité spectrale de puissance pour des formes d'ondes carrées. Le facteur d'éta-
lement devient : G : T"lT".La figure 3-1 illustre les relations temporelles entre
les séquences de données et d'étalement ainsi que les opérations d'étalement et
de désétalement.

Dans Ie cas d'une liaison radiomobile, on choisira intelligemment le facteur
d'étalement pour que la bande du signal étalé soit supérieure à la bande de co-

d  ( È )

c  ( È )

d ( t )  c  ( È )
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hérence B" du canal de transmission : W > 8". Le signal de bande I4l sera alors

capable de résoudre N trajets multiples, lf étant donné par l'équation 2.8 (cha-

pitre 2). La transmission large bande résultant de l'étalement permet donc de

fournir N répliques indépendantes du signal d'information au récepteur (équa-

tion 2.1); autrement dit l'étalernent de spectre peut être au cornrne un rnouen

d'obtenir N aoies de diaersité à éaanouissements indépend,ants.

Présentons maintenant la structure du récepteur qui exploitera de façon op-

timale la diversité apportée par la transmission large bande. Appelons h(t) I'ex-

pression du canal complexe large bande et rrnat l'étalement de sa réponse impul-

sionnelle. u^(t) est la forme d'onde complexe (symbole d'information multiplié

par le code d'étalement) de durée 7" de Ia modulation linéaire, avec m : {0,1}
pour une modulation binaire. Sous I'effet du canal la forme d'onde devient:

u^( t ) :h ( t ) xu^ ( t ) m:0 , ,1

N-1

h( t ) :Do , " - i0 "6 ( t - r * )
n=0

(3 .1 )

En supposant la durée symbole 7: > rm@c, nous pouvons négliger I'interférence

entre symboles due aux multitrajets. Le récepteur optimal est donc composé de

deux filtres adaptés aux formes d'ondes us(t) et ur(t).Les variables de décision

de la détection cohérente d'un signal binaire s'écrivent alors:

(3.2)

avec r(t) : u^(t) + n(t) le signal reçu, où n(t) est le bruit blanc complexe ad-

ditif. Rappelons qu'en radiomobile le canal est modélisé par un filtre transversal

dont la réponse impulsionnelle est donnée par 2.7. En supposant le canal quasi-

stationnaire 2.7 devient :

€- : w ll,'" ,n ,r(r)d,]

(3.3)

avec d.n et ôn le gain et la phase du chemin n, respectivement modélisés par des

variables aléatoires de loi de Rayleigh et équirépartie sur [0, 2trl. En intégrant 3.1
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ui (t)

Flc. 3-2 - Récepteur optimal pour une modulation binaire

et 3.3 dans 3.2 on trouve la variable de décision {- d'une détection cohérente
pour un canal sélectif en fréquence. En négligeant r*o, àevant 7", €^ peut être
calculée uniquement sur [0, []:

a v e c  r n : 0 r I (3.4)

Le récepteur optimum, découlant directement de la variable de décision 3.4. est
présenté figure 3-2.

De plus, nous avons vu au chapitre 2 que les chemins de la réponse impul-
sionnelle sont régulièrement espacés de la résolution temporelle ?, du récepteur.
Dans le cas particulier de l'étalement de spectre,T, - T": IlW; la réponse
impuisionnelle est donc constituée de /f chemins espacés de llW - ?" et par
conséquenl Tn : nT": nlw.

Partant du même développement que ci-dessus, Price et Green proposent une
structure du récepteur optimal ayant I'avantage de n'utiliser qu'une seule série
de lignes à retards [Pri58]. Dans ce récepteur c'est tout simplement r(/) qui est

4- = ft 
[Fj"",,t, fo'" r(t)ui(t - ,)orf
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uî(r-+)

uô(t-+)

la-Sr

Somrnat.ion InEegration

Sonmation InlegraEion

Ëo=R ( )

6 r=R (  )

Récepteur de RAKE pour une modulation binaire et un canai à NFrc. 3-3
chemins

retardé au l ieu deui ( t ) .  En posant  10:0,  par  souci  de c lar té ,  e l  rn :nfW, la

variable de décision 3.4 devient alors:

m = 0 r l (3 .5)

Le récepteur basé sur la variable de décision 3.5 collecte l'énergie du signal utile

dans chaque fenêtre temporelle bornée par deux lignes à retards. On peut y voir

une analogie avec I'action du rateau, c'est pourquoi Price et Green ont baptisé

leur récepteur "récepteur de RAKE" (RAKE est la traduction anglaise de rateau).

La figure 3-3 donne ia structure d'un récepteur de RAKE pour une modulation

binaire. Notons que le récepteur de RAKE est en fait équivalent au récepteur

de diversité d'ordre .L (avec .L : I{), avec recombinaison à rapport signal sur

bruit maximal, dont les performances sont calculées en annexe B dans le cas de

la MDP-2.

€- : D l["*,r^ lo'" ,(, + fi1";AVtf avec
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3.L.2 L'accès multiple à répartition par codes

Outre le bénéfice de la transmission large bande, l'étalement de spectre per-
met, dans le cas d'applications radiomobiles cellulaires, I'accès simultané de plu-
sieurs utilisateurs à la même bande de fréquence. Pour ce faire, un code distinct
est affecté à chaque utilisateur. Dans I'exemple de la modulation MDP-2 une pé-
riode du code d'étalement filtrée par le canal (équation 8.1 en remplaçant u*(t)

Par une période du code) est la forme d'onde particulière associée à un utilisateur
particulier, et il y a autant de formes d'onde différentes que d'utilisateurs. Tous
ces signaux étalés sont ensuite transmis dans la même bande de fréquence. Un
utilisateur donné décide de I'information transmise par simple corrélation de la
séquence reçue avec la forme d'onde qui lui est affectée (récepteur décrit au para-
graphe 3.i.1). Il est bien évident que ce type de récepteur n'est optimal, pour une
application d'accès multiple, que si toutes les formes d'ondes sont parfaitement
orthogonales, quels que soient les retards relatifs entre utilisateurs asynchrones.
Cependant, en pratique, il n'existe pas de codes assurant la stricte orthogonalité
des formes d'ondes; la variable de décision d'un utilisateur particulier va donc
être bruitée par la contribution parasite des autres signaux utilisateurs, on parle
alors d'interférence multiutilisateurs.

On cherchera, afin de minimiser I'interférence multiutilisateurs, des familles de
codes présentant les meilleures propriétés d'intercorrélations possibles. De plus,
les puissances des signaux reçus doivent être sensiblement égales afin de limi-
ter le brouillage d'un utilisateur par un autre beaucoup plus puissant. C'est le
problème "près-loin", décrit au paragraphe 4.4.2, surtout crucial dans le cas de
la iiaison montante. La condition sur les puissances reçues est très importante,
car une augmentation du niveau des interférences se traduit directement par une
dégradation des performances; en effet, nous verrons au paragraphe suivant que
le rapport signal sur bruit à l'entrée du détecteur est inversement proportionnel
à la puissance des signaux interférents.

3.1.3 Calcul des performances d'un système DS-CDMA

Description du système

Nous allons tout d'abord calculer les performances de la liaison descendante
(sens station de base vers mobile) pour une MDP-2. Le système multiutilisateurs
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asynchrone étudié est représenté figure 3-4. La station de base est reliée à 1 uti-

Iisateurs et nous supposons que tous les signaux sont émis à la même puissance

moyenne. l; est Ie retard relatif de I'utilisateur i sur I'utilisateur 0. Puisque nous

considérons la liaison descendante, tous les signaux utilisateurs sont transmis à

travers le même canal h(t). d,;(t) est la séquence d'information, modulée en MDP-

2, transmise par I'utilisateur i:

di( t)  :
oo

ç
Z-/

È=-oo

d.! ru - kr") (3.6)

avecT" la durée d'un symbole, /(t) : 1[0,r"] et df e {-1,1} le symbole de I'utili-

sateur i transmis durant I'intervalle de temps lkT",(k+ 1)7',[. c;(t) est la séquence

d'étalement pseudo-aléatoire de période T,: L"T" affectée à I'utilisateur i. c;(t)

s'exprime par:

oo L"- l

c;(t) : t L, "!xU 
- kT" - nT")

n=-oo È=O

(3.7)

Avec ?" le temps chip, x(t) - 110,""1 et cf le Ieè*' chip de la séquence q(t) (sur

une périod"), 
"f  

€ {-1, 1}.

Le train d'impulsions est mis en forme par le filtre passe-bas FPB, typique-

ment un filtre en racine carrée de cosinus surélevé. n(t) est le bruit blanc Gaussien

additif compiexe. La diversité de chemins apportée par le canal est exploitée, pour

I'utilisateur i, par le récepteur de RAKE R;(t). Nous supposons un canal lente-

ment variable, autrement dit, le temps de cohérencel du canal est suffisamment

grand pour pouvoir considérer ce dernier constant sur plusieurs symboles d'infor-

mation :2f aT, ( 1. Le canal peut alors être estimé par Ie récepteur en corrélant le

signal reçu avec une séquence pseudo-aléatoire connue, transmise par l'émetteur.

Dans Ie système Qualcomm cette séquence pseudo-aléatoire connue, appelée

signal pilote, est transmise par la station de base [Qua92]. L'inconvénient de

cette méthode est que la liaison montante ne dispose pas de signal pilote et

on ne peut donc pas estimer le canal dans ce cas. Une autre méthode consiste à

ltemps de cohérence t"= ù avec f6la fréquence Doppler maximale [Pro89]
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do(t - to) T=r--l tol_- d6
t - l

nT"
co(t - to) "( t )

interférences /(l)

ù ( t  -  tù

" r ( t  
-  t l )  |  1 -  1 ilisateurs parasites

drt(t - t t-r)

Flc. 3-4 - Chaîne de communication CDMA, modulation MDp-2

transmettre les données par paquets et à insérer dans chaque paquet une séquence
d'apprentissage connue du récepteur [Ste9+]. Cette technique permet I'estimation
du canal dans les deux sens mais au détriment du débit de symboles utiles.

L'estimation du canal est, par la suite, supposée parfaite. On trouve, pour
finir, le comparateur à seuil, organe de décision du symbole estimé â; du iè*e
utilisateur.

Nous ne prendrons pas en compte, dans nos calculs, le
spectrale puisque ce dernier satisfait le premier critère de
ment le signal à transmettre, en bande de base, devient:

",(t 
- tt) : r,Ed;(t - t;)c;(t - t)sie; (3.8)

avec E" - PT" l'énergie transmise par symbole et 0; la phase, équirépartie sur

l0,ztrf, de l'utilisateur i.

filtre de mise en forme

Nyquist,. Après étale-

q-t(t - trr)
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Si on suppose Ia quasi-stationnarité sur I'intervalle d'analyse, le canal sélectif en

fréquence à /[ chemins est donné par 3.3, et le signal reçu par 1e mobile s'exprime

par :

n(t) est un bruit complexe blanc, Gaussien, centré et de variance 2À16. t; est le

retard de I'utilisateur i équiréparti sur I'intervalle [0, T"]. Considérons I'utilisateur

particulier 0, l'équation 3.9 peut être réécrite comme suit:

I -1

r( t)  :  D rn(t  -  t ;)  * h(t)  + n(t)
i=0

N - 1

,(t) : D oo"-i '*so(t - rx - to) *
È=O
I-r  N- l

t D a1,e-iÔr s'çt - rr - t;) + n(t)
i= l  È=0

(3.e)

(3.10)

L'équation 3.10 fait clairement apparaître, dans le premier terme, les .lù ré-

pliques indépendantes du signal d'information fournies au récepteur. Le second

terme est I'interférence multiutilisateurs. Supposons que le récepteur de I'utilisa-

teur 0 soit parfaitement synchronisé sur le chemin / de la réponse impulsionnelle,

la variable de décision calculée sur [16 * rt,to * n + 4l est alors :

I rT"*r*to
{r : ft | I 

- 
r(t)a1sié's

Lr n+to

-ieo ço(t - rr -rr) ,t] (3 .11)

Développons maintenant I'équation 3.11 en y intégrant 3.10, il vient:

€r : tFr".,',Q* tÆ y, a;o; cos(/ t - ôt) x
k=O,k*l

173!nlts

Jr*^ 
do(t -'t - to)co(t - r* - to)co(t - rt - to) dt
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I -1  N- l

+\ED t  a1a1 ,cos(Qt -ô t  !0 ; -0s )x
i=l /c=0

lTs+n+to

I d;(t - rp - t;)c;(t - rp - t;)co(t - rt - to) dt
J nlts

lTslr2lts
+n /  

" n ( t ) a , s i@t -%)co ! - r t - t o )d t  
( 3 .12 )

J rt*to

finalement, on trouve:

€t = at (Jzer"4at * I" + I^ + p) (3 .13)

avec F, le bruit Gaussien centré de variance lfo?i. I" et I* sont deux termes
d'interférences bien distincts. /" est l'interférence due aux autres chemins de la
réponse impulsionnelle (self-interference en anglais) et I* I'interférence multiuti-
lisateurs due aux autres utilisateurs en communication. I" et I,n s'écrivent:

N- l

I " :  rÆ t  o&cos(ë, -ëùx
k-o, k+t

[a;'roo1rn,) + 4rlo( rnù + a;rr.1rrr)] (s.14)
r-1 N-r

I *  :  @DDoocos( / l  -ô r*o ; - / .s )x
i=L Ic=O

ld7'r'noçTot) + ûr''(T*ù t air'uli1r"1l (8.15)

avec Tp : Tk * tu - Tt - t, et :

l',,(Tot) = 
1o^""(ra'o) 

c,(t, - Tp1)c,(t,) dt,

f,,(r*) : [*'".:'*'*') "u1r, 
- Te1)c,(t,)dt,

Jmat(Ta,O)

l ' , ,(Tw) : f: ^ ^ ^."u(t ' -Tp1)c"(t ') dt, (3.16)
Jmin(Ts*Tn,T")
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où f' : t - rr - t,. Remarquons que les équations 3.16 sont les fonctions d'auto

et d'intercorrélations partielles de la séquence d'étalement. Il est donc clair,

d'après 3.14 et 3.15, que minimiser I'intercorrélation entre séquences d'étalement

revient bien à minimiser la puissance de l'interférence. On cherchera donc des

familles de codes d'étalement à intercorrélation minimale,le choix du code condi-

tionnant fortement les performances d'une liaison DS-CDMA.

Choix des séquences d'étalement

En pratique, les codes pseudo-aléatoires de longueur n sont très souvent gé-

nérés à pa,rtir d'une structure à m registres à décalages. Le principe de base est

de connecter la sortie du registre À à I'entrée du registre ft + 1. Les sorties de cer-

tains registres sont additionnées (moduio 2) etle résultat est réinjecté à I'entrée

du générateur de séquence (entrée du premier registre). La figure 3-5 montre un

générateur de séquence pseudo-aléatoire à 7 registres.

Un générateur de séquence pseudo-aléatoire est caractérisé par un polynôme g(x)

de degré rn:

g(x)  :  r ^  +  a^ - r t ^ - r  + ' ' '  +  azx2  I  a f i  *  r (3.17)

ô,vê,c o,;: {0; 1}, où oi représente la sortie 6u;ètne registre. Les a; f 0 correspon-

dent aux sorties de registre utilisées dans la contre-réaction.

Exemple: Le polynôme associé au générateur de la figure 3-5 est:

g ( x ) : x7  +86  +s3+  r+ I

De plus, il est toujours possible de trouver un polynôme tel que la période de

la séquence générée soit maximale, c'est à dire trouver g(r) tel que n :2* - t.

De tels polynômes et les séquences qui leur sont associées sont respectivement

appelés polynôme primitifs et séquences à longueur maaimale (LM).

Les séquences à longueur maximale sont caractérisées par une période n :

2* - I. Chaque période contient 2m-7 DI" et 2*-r - 1 '0".
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Flc. 3-5 - Générateur de séquence pseudo-aléatoire

La fonction d'autocorrélation d'une séquence LM a - looo:' - - . an_r), définie
par :

n- l

Ô(j)  :  DQ",  -  7)(2a;a1 -  r )  avec j  :0, '  '  ' ,n -  1
z=O

est périodique de période n. De plus, elle vaut toujours:

ëu) : pourT-0

sinon

n

- 1

(3 .18)

(3.1e)

Malgré les très bonnes propriétés d'autocorrélation, nous délaisserons ces sé-
quences. En efet, les valeurs maximales de I'intercorrélation, croissant très ra-
pidement avec n (voir tableau 3.1), rendent inutilisables les séquences LM pour
des applications à base de CDMA où I'on cherche, rappelons le, à minimiser
I'intercorrélation entre séquences.

on sait, d'après les travaux de Gold et Kasami [Gol6T, Kas66], qu'il existe
certains couples de séquences LM qui présentent une fonction d'intercorrélation
l imitant ses valeurs à I 'ensemble: {-1, -t(*),t(^) - 2}, où:

t (m) :
2?n+t)lz a 1

2@+z) / z  11

pour m lmparr

pour m pair
(3.20)

Ces séquences sont appelées séquences priailégiées et leur intercorrélation est bor-
née par t(*).Il serait donc intéressant, en vue d'une application multiutiiisateurs,
de disposer d'un grand nombre de ces séquences. Or, il se trouve que Gold montre
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qu'à partir d'un couple de séquences privilégiées de longueur n,) on peut obte-

nir n * 2 séquences (le couple générateur inclu) dont I'intercorrélation est com-

prise dans {-t,-t(m),t(*) -2}. Notons que, mises à part les deux séquences

génératrices, aucun de ces nouveaux codes n'a de propriétés d'autocorrélation

remarquables.

Une séquence de Gold, de longueur n, est générée par I'addition (modulo 2)

des bits de la séquence privilégiéea - looor- -.an-tj avec un bit de la séquence

privi légiée $: lbsb2-..b^-1. Autrement dit,  le kè*' chip de la ièm', parmi n,

séquence de Gold est calculé à part ir de: cp : a,; @ bp, avec k : 0,..  . ,n - I .

Un générateur de codes de Gold de longueur I27 esl présenté figure 3-6, les deux

séquences privilégiées génératrices sont :

g ( " ) :  17+æ6+c3+c*1

g (x )  :  x '  +  xn  +1 (3.21)

Ftc. 3-6 - Générateur de séquences de gold

La fonction d'intercorrélation entre deux séquences de Gold, parmi les 129

générées par les polynômes 3.21, prend ses valeurs dans: {-1,-17,15} (figure 3-

7). Ces valeurs sont à comparer avec l'intercorrélation entre deux séquences LM

classiques (figure 3-8), I'intercorrélation maximale est maintenant égale à 41.

Partant d'une séquence LM de longueur n = 2* - 1, Kasami développe éga-

lement une famille de codes d'intercorrélations limitées. Kasami forme M - 2^/z

codes de longueur n : 2^ - L, avec m pair, d'intercorrélation comprise dans I'en-

semble {-r, 
- (z'"t' + l) , (z^t' - t)} L'intercorrélation maximale est mainte-
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Flc. 3-7 - Fonction d'intercorrélation entre codes de Gold de longueur I27
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nant réduite à:

g^o , (m) -2 *12+ l (3.22)

Appelons p,nor(m) I'intercorrélation maximale calculée sur tous les couples

possibles de séquences LM; le tableau 3.1 compare, en termes intercorrélation

maximale, les séquences de Gold, Kasami et LM. t(8) n'a pas été caiculé pour

souligner qu'il n'existe pas de séquences prioilégiées, et d,onc d,e code de GoId,, de

d,egré 8 (résultat de simulation).

rn n:2^  - I P^o'(m) t (m) 9^"r(m)

4 15 q 9 D

5 31 11 9
6 63 23 T7 9
F7
r r27 4t t7
8 255 95 17

I 511 113 33
10 1023 383 ob 33

Tnn. 3.1 - Comparaison des séquences de Gold, Kasami et des séquences à

longueur maximale classiques

Il est également intéressant de comparer les valeurs d'intercorrélations maxi-

males à la borne inférieure de Welch [tWel74l. Cette borne est calculée Dour toute

paire de séquences pseudo-aléatoires, de période n, choisie dans un ensemble de M

séquences. Welch montre qrrc p^or(m) est bornée par:

P^"'(m) 2 n (3.23)

Pour les grandes valeurs de M, cette borne devient : p^or(m) > rt. Dans notre

cas, n : 2^ -I; la borne inférieure de I'intercorrélation est alors : p^or(m) N 2'n/2 .

On remarque que l'intercorrélation maximale pour les codes de Kasami est qua-

siment égale à la borne inférieure de Welch, tandis qu'un facteur 2 sépare cette
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dernière de t(m) (intercorrélation maximale pour les codes de Gold). Les codes
de Kasami sont donc optimaux. On préférera toutefois les codes de Gold. En
effet, pour la même longueur de code (débit chip fixé) la méthode de Gold offre
beaucoup plus de séquences que celle de Kasami, ce qui se traduit par plus d'uti-
lisateurs simultanés possibles et donc une meilleure efficacité spectrale.

Performances pour un système à étalement par codes de Gold

Supposons maintenant que le nombre total des interférenc€s, ?, apparaissant
dans 3.14 et 3.15, est suffisamment grand pour invoquer le théorème de la li-
mite centrale. L'interférence multiutilisateurs peut alors être traitée comme un
bruit Gaussien. Puisque le récepteur de RAKE à , branches est équivalent à
un système à diversité d'ordre -t, l'hypothèse de I'interférence Gaussienne nous
ramène exactement au cas étudié en annexe B où les performances sont données
en fonction du rapport signal à bruit moyen par branche à I'entrée du détecteur.
Par conséquent, il ne nous reste, pour obtenir les performances de la liaison, qu'à
calculer le rapport signal à bruit moyen ,/1 pour la branche / du récepteur de
RAKE. Nous pouvons, grâce à l'équation 3.13, écrire ce rapport comme:

E,E lallT, (3.24)

d'étalement composée de codes de Gold de
aux travaux de Pursley et Sarwate sur ces

^ro?i + El(1"+ I^)rl

Si nous choisissons une séquence

longueur L", et en faisant référence

codes [Kav85b], on peut écrire:

ù"lV]rnik) + qr'à:i?)+ air'iiç\'z12
3L"

(3.25)

La puissance de I'interférence peut maintenant être calculée en utilisant 3.25.
Supposons que tous les chemins soient de même puissance moyenne, alors 7i - 7.
pour / - {0...r-1}, et le nombre d' interférents est: ? : N-1+lf(1-1) : /{/-f  .
Finalement, la puissance de l'interférence devient:

E lQ* + /")'?] -
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Notons que la puissance de I'interférence est inversement proportionnelle à Ia

longueur du code de Gold. Finalement l'expression du rapport signal à bruit, 7",
par branche du RAKE est:

E"E lazl (3.27)
^ro + (ff/ - L) 28, E[az]lQL")

où,8 lo" l  :  E["?],  /  :  {0 .  .  .  .^/  -  1}.

Supposons un récepteur de RAKB optimum à .L branches. Le récepteur de

RAKE est alors équivalent à un système de diversité d'ordre L avec recombinai-

son des signaux de diversité à rapport signal sur bruit maximal. L'expression de

la probabilité d'erreur s'exprime donc par (voir annexe B) :

avec j" l'expression du rapport signal à bruit par branche de diversité donné

par 3.27 et Ps(ft) la probabilité d'erreur moyenne par branche de diversité don-

née par:

(3.2e)

Dans ie cas d'une recombinaison des signaux par sélection du meilleur C/N,

les performances sont données en remplaçant 3.28 par l'équation 8.17, soit:

"- ' (  L-r+È \  . -P":(Ps(J")) ' t  |  
-  

-  |  ( r-  Po(7))o
*=o\ k l '

L_ l  I  L_ r  \  (_ r )0 ,  /  1  \p": LD I*=o\  k  )k+rn\Ë+1/

où le rapport signal à bruit 7 est donné par l'équation 3.27.

(3.28)

Po(1")  : ;

(3.30)
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C/N par chemin a I'entree du recepteur (dB)

FIc. 3-9 - Performances de la liaison CDMA pour une modulation MDP-2,

étalement par code de Gold de longueur I27, 15 utilisateurs et pour différents

ordres de diversité

L'équation 3.27 montre bien que, même en I'absence de bruit Gaussien, le
rapport signal à bruit à I'entrée du détecteur reste limité par le niveau des inter-
férences. De ce fait, on ne pouma jamais assurer une probabilité d'erreur nulle;
autrement dit, les performances d'une liaison DS-CDMA sont limitées par des
seuils d'erreurs découlant directement de l'aspect multiutilisateurs du système.

Le rapport signal à bruit en I'absence de bruit Gaussien, permettant de calculer
les seuils d'erreurs, s'exprime par:

I c -

3L"
(3 .31)2(Nr - r)

D'après 3.31, on comprend alors que pour assurer une certaine probabilité d'er-
reur, i.e. un rapport signal à bruit minimum,le nombre d'utilisateurs devra être
limité. On voit clairement apparaître ici la notion de capacité maximale, prin-

cipale limitation d'un système CDMA. De plus, il est clair d'après 3.31 qu'aug-

menter la longueur du code revient à augmenter linéairement le rapport signal à
bruit à I'entrée du détecteur et donc à abaisser les seuils d'erreurs.
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La figure 3-9 donne les performances, pour différents ordres de diversité L, de

la liaison CDMA pour une modulation MDP-2, un étalement par code de Gold

de longueur 127 el pour 15 utilisateurs. Le récepteur de RAKE est idéal, dans le

sens où le nombre de branches est égal au nombre de chemins du canal, N : L.

Les signaux de diversité sont recombinés à rapport signal sur bruit maximal, les

performances sont alors données par 3.28.

Les résultats (figure 3-9) montrent clairement les seuils d'erreur inhérents

au CDMA. On remarque également l'amélioration des performances lorsque le

nombre de chemins du canal augmente (à condition que L = N).En effet, plus

le canal comporte d'échos, plus I'ordre de diversité augmente. Il en résulte que,

contrairement aux techniques d'accès classiques, le CDMA tire prof,t d'un canal

multitrajets.

Système à plusieurs antennes

do(t)

nz(t) +
Flc. 3-10 - Système CDMA à diversité d'espace d'ordre 2, modulation MDP-2

Considérons maintenant un système à .L" antennes, I'ordre total de diversité

devient: M : LL". La f igure 3-10 montre le système étudié pour.L" :2, c;(t)

est Ie code d'étalement de I'utilisateur i et R;,1Q) est le récepteur de RAKE as-

socié à I'utilisateur i pour la branche de diversité j. L'information est retrouvée

après recombinaison à rapport signal sur bruit maximal des .L" signaux issus de

no,t(t)

a( t )

ôo



la diversité d'espace. Nous supposons les signaux de diversité parfaitement dé-
corrélés. Si les M branches de diversité sont de puissance moyenne égale, alors la
probabilité d'erreur est du même type que précédemment:

(3.32)

où % est le rapport signal à bruit par branche de diversité (équation 3.27)
et Ps(1) Ia probabilité d'erreur moyenne par branche de diversité donnée par 3.29.

Performances d'une liaison CDMA à modulation MDP-2 différentielle

On peut, dans certains cas, choisir de ne pas estimer les paramètres du canal.
Cette décision peut être motivée par le fait que le canal varie trop rapidement, par
un souci de simplicité, ou tout simplement par des contraintes liées au système.
Ainsi, dans un système tel que celui développé par Qualcomm, Ia liaison montante
ne dispose pas d'un signal pilote lui permettant d'estimer le canal.

La solution est alors d'utiliser une modulation orthogonale à détection non-
cohérente ou bien une modulation de phase différentielle. C'est à cette dernière
que I'on va s'intéresser. Un récepteur de RAKE différentiel pour une application
DS-CDMA à modulation antipodale est représenté figure 3-11, avec c;(t) le code
d'étalement de l'utilisateur i.

Nous allons maintenant calculer les performances d'une liaison DS-CDMA,
à modulation MDP-2 différentielle, équipée d'un récepteur de RAKE. Considé-
rons le cas de la liaison montante; à la différence du système présenté figure 3-4,
chaque signal utilisateur est transmis à travers un canal propre à l'utilisateur en
question. Soit â;(t) Ie canal de I'utilisateur i:

N-r
h;(t) : D aue-ior, 6(t - r1,;)

/c=0

Le signal reçu à la station de base s'écrit alors:

(3.33)

",(,  
- t i)hi(t  - r)dr + n(t)

P" : (Po(7ù*y ( * -,t* * 
) (1 - Po(?"))o

n=o\  k  J ' '

I - l  r*oo

DI
i=0 r '  -æ

(3.34)r35(t)  :

bb



c l ( - t ) c l ( - r )

Frc. 3-11 - Récepteur de RAKE différentiel pour une application DS-CDMA à

modulation antipodale

s;(t) est composé du signal modulé en MDP-2 différentielle d;(t) étalé par c;(t).

Supposons la distorsion, 06 exp(-ldr), du chemin fr de la réponse impulsion-

nelle constante sur deux symboles consécutifs. Supposons, d'autre part, que le

récepteur de I'utilisateur 0 est parfaitement synchronisé sur Ie chemin / de Ia

réponse impulsionnelle. La sortie du filtre adapté à co(t), sur la branche /, est:

1t61to*7"
( t :  I  rBs ( t )cs ( t - r rc - to )d t

J r .s{ ' ls
(3.35)

En intégrant 3.34 dans 3.35, il vient:

N - l

Ct : ,6F'D .,kss-itrc lno+to+r" d,o(t - r*o - to)co(t - roo- to) x
ic=o J rrc+.ts

q( t - rn - ts )  d t+
. I -1  N-1

,ÆFîî, orr"-ioo, ["**'o*'" d,;(t - re; - t;)c;(t - r*o- to) x
i-l È=0 J r2s*to

c r



co(t - no - to) * * 
l"'::"o*'" 

nçt)ro(t - r,o - to) dt

(r: oto"-iÔ*rÆT"f * IL" + I^ * p

(3.36)

soit :

(3.37)

avec df Ie symbole d'information transmis par l'utilisateur i sur l'intervalle [kT,+
t*,(k+ 1)7" +tr[. p est un bruit gaussien centré de variance ̂b"". Enfin, I".1et I*
sont les termes d'interférences donnés par:

l l ,s  :

T _L m

N - 1

,Æ t o,1,s-iÔ*
k-o, k+t
1-1  N- l

. .ÆfDD are-i6*
i=1 È=0

[a;'rio1rr,) + 4rlo ( rrù + dàr;(r-,)l

ld;' r',oçT o; + 8r'/oçr r) + al r',',1 1r o,1l

(3.38)

Considérons un récepteur de RAKE à.L branches et un système à .L" antennes.
Supposons les branches de diversité d'espace décorrélées, alors I'ordre de diversité
total devient M - LL,.Finalement, la variable de décision s'écrit:

M-r

€ :  æD (a1 ,se- iô 'o f2PT"*4 , " r * I ^ r+p l )  x
È-0

(a1,seiô'o'EPT" * Iî,,, * Iî.r+ p;) (3.3e)

La probabilité d'erreur est tout simplement la probabilité que { soit inférieure
à 0. D'après I'hypothèse Gaussienne, Ie terme Nr = 1r," + 1,. + trr peut être assi-
milé à un bruit Gaussien. On se ramène, alors, au calcul de la probabilité d'erreur



traitée dans I'annexe 4B de [Pro89]. La probabilité d'erreur d'un système de di-

versité d'ordre M à modulation MDP-2 différentielle est donnée par Proakis pour

un canal Gaussien (équation 4.4.13). Nous obtenons donc la probabilité d'erreur

conditionnellement au rapport signal à bruit par symbole 76:

1  M- r

P"(tu): ,he-" D bott
/t=O

(3.40)

bn : (3 .41)

Dans le cas d'un canal de Rayleigh, l'atténuation o;, de la branche È du récepteur

est une variable de Rayleigh. ol est donc une variable aléatoire de loi chi-square

à deux degrés de liberté. On en déduit eue 7a : EulNoDf*t af; est une variable

aléatoire de loi chi-square à 2M degrés de liberté (équation 8.7). De Ia même

manière que dans I'annexe B, les performances sont obtenues en moyennant 3.40

sur la distribution de probabilité, p(jb), de 76:

p": 
Io* 

p"(tùp1u)dt, (3.42)

Finalement, la probabilité d'erreur, solution de 3.42 , est:

i-?r('*;')

P _r e -

M - r  /  ^ ;  1 È

Duo(u-1+f t ) r  l -  I "  I
f r =o  

' \ 1+7 " / (3.43)
2zu- r (M _1) ! (1  +J )M

où 'y; est Ie rapport signal à bruit moyen par branche de diversité à I'entrée du

détecteur (équation 3.27).

Pour finir, remarquons que nous n'avons jamais fait appel, pour établir les

probabilités d'erreur 3.28, 3.30, 3.32 et 3.43, au fait que les signaux soient transmis

à travers le même canal (liaison descendante) ou non (liaison montante). Aussi,

toutes les probabilités d'erreur calculées dans ce chapitre restent valables quel

que soit le sens de Ia liaison.
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3.2

3.2.1

l Ê . 1 .  I  r .

Dtmulaf,lons

Description des simulations

Nous évaluons par la simulation les performances d'une liaison CDMA à 1
utilisateurs et Z" antennes (voir figure 3-10).

Nous envisageons les modulations MDP-2 et MDP-2 différentielle. La forme
d'onde transmise est u1(t) : -uo(t): 1[0,r,] en MDP-2. Dans le cas de la MDP-2
différentielle, le symbole émis est déphasé de er, par rapport à la phase du symbole
précédent, lorsque le bit d'information est "0".

Les séquences d'étalement sont des codes de Gold de longueur I27 générés par
la méthode décrite au paragraphe précédent. Le débit chip est fixé à 4 Mchipls.
Le temps symbole est donc égal à 3I.75 p,s (3L.5 kbitls). Le signal étalé transmis
par I'utilisateur i s'écrit,:

sè(t - t i)  : af 4p(t - jr" - kr" - t;)sie;
oo tr"- l

@DD,
k=O j=O

(3.44)

Les phases d; des différents utilisateurs sont équiréparties sur l0;2n[. On choi-
sit : 0; - iZtr I I. Le filtre passe bas de mise en forme spectrale p(t) est un filtre en
racine carrée de cosinus surélevé de réponse impulsionnelle:

p(t) :
sin(nt I T.) cos(fl rt I T")

(3.45)ntfT" I - 4p2t2lT2

avec B le coefficient de retombée du filtre. On choisit, pour notre application,
une valeur classique de ce coefficient : 0 :0.35. Pour la simulation, cette forme
d'onde est sur-échantillonnée et son support est limité à 2mT", avec rn un entier
positif, de manière à ce que p(t) soit nulle en dehors de [-mT";*mT,].

Le spectre du signal étalé, pour m : 5, montre qu'un coefficient de sur-
échantillonnage de 4 est suffisant pour obtenir une atténuation de 35 dB à la
fréquence de coupure (I + B) l2T" (voir figure 3-12).

L'étalement des retards du canal est fixé à T^o, : 1 Fs, une valeur carac-
téristique pour un environnement microcelluiaire. La combinaison de r^o, ei du
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Hc. 3-12 - Spectre de puissance normalisé du signal étalé

temps chip donne, d'après 2.8 avec W - 7f T", un canal à 5 chemins. Tous les

chemins sont indépendants et de même puissance moyenne. Chaque chemin est

soumis à un fading de Rayleigh, simulé par Ia méthode directe décrite au para-

graphe 2.3. Le gain multitrajets est normalisé à 1:

G- (3.46)

La vitesse moyenne d'un mobile en milieu urbain est voisine de 30 kmlh.

Puisque les systèmes radiomobiles opèrent dans la bande des 2 GH z, nous en dé-

duisons Ia fréquence Doppler maximale: fa:50 Hz. Le temps de cohérence du

canal est alors de t": IlTfa:0.01 s. On en déduit que le canal est quasiment

constant sur 0.01/[ : 40000 chips, soit environ 315 symboles d'infôrmation. Le

canal est donc lentement variable et son estimation peut être supposée parfaite.

Le bruit gaussien est généré suivant la méthode de Box-Muller: soit deux

variables 11 et 12 uniformément réparties sur [0,1], deux variables Gaussiennes

centrées de variance 1 sont générées par:

o.25 0.3 0.35 0.4
llle

N - 1

Do?:t
/c=0
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\M.os(2trr2)

FZt" o tin(2trx2)

2l'algorithme de Knuth tend à supprimer l'intercorrélation

aléatoires

Ar :

U c : (3.47)

La diversité de chemins et d'espace est exploitée par un récepteur de RAKE
cohérent avec recombinaison à rapport signal sur bruit maximal pour la MDP-2
(structure présentée dans le cas d'une modulation binaire figure 3-3). Dans le
cas de la MDP-2 différentielle, cette même diversité est exploitée par un récep-
teur de RAKE différentiel avec recombinaison à gain égal (structure présentée
figure 3-11). Nous supposons, pour les deux types de liaisons étudiées, une syn-
chronisation parfaite des séquences d'étalement émises et reçues. Le filtre adapté
à la forme d'onde de I'utilisateur i est, pour la branche À du RAKE: uil(-t),
avec ui,ic(t) - qks-iÔxp(t)* c;(t) pour la combinaison à C/N maximal et u;,1,(t) :

p(t) * c;(t) pour la combinaison à gains égaux.

La séquence de bits d'information est une séquence pseudo-aléatoire de période
quasi-infinie, nous utilisons pour cela I'algorithme de Knuth2 décrit dans [Pre88].
Le TEB est estimé par la méthode de Monte Carlo (comptage des erreurs).
Le nombre de bits transmis sera fonction de la probabilité d'erreur à estimer.
Si la probabilité d'erreur à estimer p" est de l'ordre de 10-', Jeruchim [Jer92]
montre qu'il faut transmettre I0'*2 bits d'information pour obtenir un intervalle
de confianceà95% borné par {0.8p";I.25p"}. Considérant cet intervalle suffisant,
nous règlerons le nombre de bits d'information à transmettre comme indiqué ci-
dessus.

Classiquement la puissance de bruit s'exprime, pour un coefficient de sur-
échantillonnage de 4, par

o2 :2NoT" (3.48)

entre les séquences pseudo-

8No: -
T"
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La puissance reçue, du signal réel, par symbole d'information n'est autre que:

a!,L"zP (3.4e)

On en déduit le rapport signal sur bruit à la réception:

t  N - l
p - ^ \ -
. r  -  

,  L- k-o

f - " -^  -  n r -
- l Y

D[;t azoL"PT.r': ---116- : Dfl; a2oL"E"
8No

GL"E"
: -

8,^/o
(3.50)

avec E" l'énergie transportée par chip. Finalement, puisque tous les chemins sont

de même puissance moyenne, le rapport signal à bruit moyen par chemin (à I'en-

trée du récepteur) s'exprime par:

D{:ol azoL.E" _
8//o/\/

GL"E"
8t{o/f

(3 .51)

3.2.2 Résultats et analyse

Les résultats de la simulation du système doté d'un récepteur de RAKE,

cohérent et différentiel, à 3 branches sont représentés figures 3-13 et 3-14. 30 uti-

lisateurs cohabitent et le canal comporte 5 chemins indépendants. .L" est I'ordre

de diversité d'espace, i.e. le nombre d'antennes du système. Les performances

sont données en fonction du rapport signal sur bruit moyen par chemin à I'entrée

du récepteur (équation 3.51). Les seuils d'erreur apparaissent clairement dans les

deux cas.

L'amélioration des performances, due à la combinaison des M - LL, signaux

de diversité, pour 15, 30, et 60 utilisateurs est présentée figures 3-15 et 3-16. On

entend ici par performances du système les seuils d'erreurs. Les seuils d'erreur

issus de la simulation sont comparés à ceux donnés par les équations 3.32 et 3.43.

On peut, de ces courbes, déduire le nombre maximal d'utilisateurs pour un seuil

d'erreur et un ordre total de diversité donnés. Inversement, l?ordre de diversité

minimum pour assurer une certaine qualité de service (seuil d'erreur maximum
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requis pour un nombre d'utilisateurs donné) peut être déduit des courbes 3-15
et 3-16. Les tableaux 3.2(a) et 3.2(b) donnent, pour un récepteur cohérent et un
récepteur différentiel, I'ordre de diversité nécessaire pour assurer un seuil d'erreur
maximum pour différents nombres d'utilisateurs (15 et 30). I est clair que la mo-
dulation MDP-2 différentielle requiert, pour assurer un certain TBB, un ordre de
diversité supérieur à la MDP-2.

TEB 5 .10 -2 10-2 5 .10 -3

M (15) 2 3 4

M (30) 3 4 b

(")

TEB 5.10-2 10-2 5.10-3

M (15) 3 a ô

M (30) 6 9 10
(b)

Tes. 3.2 - Ordre de diversité minimum pour le récepteur de RAKE cohérent (a)
et différentiel (b)

Si tous les signaux d'un système à K utilisateurs sont de même puissance
moyenne, alors Ie rapport de la puissance du signal utile sur celle des interférents
(C l\ s'écrit :

C
(r{ - l)c K-1 (3.52)

Dans un système CDMA, l'égalité des puissances moyennes est évidente dans le
cas de la liaison descendante, puisque tous les signaux sont transmis à travers
le même canal. Par contre, cette égalité implique, dans le cas de la liaison mon-
tante, que tous les signaux soient reçus avec la même puissance; le mobile doit
donc régler sa puissance d'émission en conséquence. En général, le mobile règle sa
puissance d'émission de manière à compenser l'atténuation de propagation entre
la station de base et le mobile, c'est ce qu'on appelle le contrôle de puissance3.

Les seuils d'erreur en fonction du rapport C/I, calculé par 3.52, sont donnés
par les courbes 3-17 pour un canal à cinq chemins et un récepteur de RAKE à
trois branches. Nous constatons que les résultats de simulation rejoignent bien la
théorie.

3Le contrôle de puissance est détaillé au chapitre 4

C
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Flc. 3-13 - Performances du récepteur de RAKE cohérent à 3 branches dans un

canal à 5 chemins et pour 30 utilisateurs. .t" est I'ordre de diversité d'espace.
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Flc. 3-14 - Performances du récepteur de RAKE différentiel à 3 branches dans

un canal à 5 chemins et pour 30 utilisateurs. -t" est I'ordre de diversité d'espace.
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Ftc. 3-16 - Seuils d'erreur du récepteur de RAKE différentiel pour différents
ordres de diversité dans un canal à cinq chemins. .I est Ie nombre d'utilisateurs.
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Flc. 3-15 - Seuils d'erreur du récepteur de RAKE cohérent pour différents ordres
de diversité dans un canal à cinq chemins. 1 est le nombre d'utilisateurs.
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FIc. 3-17 - Seuils d'erreur en fonction du C/I pour un récepteur de RAKE

(cohérent ou différentiel) à 3 branches dans un canal à 5 chemins.
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3.3 Conclusion

Les résultats obtenus montrent que les performances d'un système DS-CDMA
sont limitées par I'interférence due aux trajets multiples (self-interference) et par
l'interférence entre utilisateurs. Nous montrons que les performances peuvent
être améliorées par I'utilisation d'un récepteur de RAKE et/ou par Ia diversité
d'espace. Le récepteur de RAKE exploite la diversité apportée par les trajets mul-
tiples inhérents à l'étalement de spectre. La diversité d'espace permet d'améliorer
les performances en fournissant plusieurs répliques indépendantes du signal. Les
calcuis analytiques développés dans ce chapitre, ainsi que les simulations, per-
mettent d'évaluer le gain de capacité dû aux techniques de diversité précitées
pour une liaison DS-CDMA modulée en MDP-2 ou MDP-2 différentielle. Nous
déduisons également de ce travail I'ordre de diversité minimum nécessaire à une
qualité de service requise pour un nombre d'utilisateurs donné.

Finalement, nous exprimons les seuils d'erreur en fonction du rapport CII
pour les récepteurs de RAKE cohérent et différentiel. Ce réseau de courbes nous
permettra, dans les opérations d'évaluation de réseau (chapitre 4), de relier les
C/I moyens à une performance moyenne .
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Chapitre 4

Simulation des réseaux

DS-CDMA microcellulaires

Influence du sof,b handoff et des imperfections

du contrôle de puissance sur la capacité

Dans ce chapitre nous présentons une méthodologie d'évaluation des réseaux

microcellulaires basée sur la simulation informatique. Nous dressons les fonctions

de répartition du rapport C/I paramétrées par le nombre moyen d'utilisateurs par

cellule pour en déduire la probabilité de bon fonctionnement du réseau. Cette si-

mulation nous permet d'étudier l'impact du soft handoff sur ia capacité globale

du réseau tant pour la liaison descendante que pour la liaison montante. Nous

développons également une modélisation de la propagation en milieu microcellu-

laire.

4.L Introduction

4.L.L Les critères pertinents de performances

L'évaluation des critères de performances par ia simulation de réseau doit
permettre à I'opérateur de choisir la configuration de réseau optimale. La confi-

guration optimale est celle qui respectera, au moindre coût, pour une charge de

trafic et une zone de service données, au mieux les contraintes de qualité de ser-
vice. On comprend alors Ia nécéssité d'apporter un soin tout particulier au choix
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des critères de performances évalués par la simulation du réseau. Nous donnons,
ci-après, les critères de performances les plus couramment utilisés dans la litté-
rature et leur définitionl :

La coUvBRTURE RADroÉLECTRTeuE

C'est le paramètre le plus évident de qualité de service. En effet, il est aisé
de comprendre qu'il est primordial que le système couvre la plus grande partie
possible de la zone de service. En pratique, du fait des irrégularités du terrain,
il n'est pas possible d'obtenir une couverture de 100%. Une telle couverture im-
pliquerait une dynamique des puissances d'émission beaucoup trop importante
pour espérer maitriser les coûts du système et les interférences. Par conséquenr,
les systèmes actuels se contentent généralement d'une couverture minimale de
75To en zone accidentée et de 90% en terrain ptat [Lee89].

Le pnognBILITÉ DE BoN FoNcTIoNNEMENT

Cette probabilité définit, de manière objective, les performances minimales
requises pour une qualité de service satisfaisante. Le taux d'erreur bit étant fonc-
tion du nombre moyen d'utilisateurs par cellule 1{, cette probabilité p s'exprime
conditionellement à F:

p(ff) : Pr{TEB <TEB""u" ltr} (4 .1 )

avec T EB"eu;r le taux d'erreur bit maximal pour une qualité de service minimale.
Un seuil de taux d'erreur bit de 10-3 est couramment admis pour les applications
de téléphonie. Le taux d'erreur bit pouvant être relié à un niveau d'interférence,
cette probabilité peut s'exprimer en fonction du rapport C I I des puissances re-

çues utile sur interférente:

p(N) = > ClI"",àt lNl.' (4.2)
lNous ne donnons ici que les critères de performances du réseau et non les critères de qualité

de service ressentis par I'usager, car ces derniers font toujours I'objet de discussions de la part
des groupes de normalisation

rr{c1r
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Cette probabilité peut être évaluée par cellule ou sur tout le réseau. Pour finir, no-

tons que plusieurs travaux concernant la simulation de réseaux DS-CDMA macro-

cellulaires suivant ce paramètre ont été récemment publiés [Hua92, Fap93, Gai93].

C,q.pacrrÉ MAXIMALE ADMISSIBLE pAR cELLULE

Ce paramètre est spécifique aux réseaux radiomobiles de type CDMA. Sup-

posons que les contraintes de qualité de service imposent une probabilité de bon

fonctionnement, pmin, pdr cellule. La capacité maximale admissible par cellule est

alors définie comme le nombre moyen maximal d'utilisateurs, -&-or, qui vérifie:

N^o": rnaæ {F t otrvl> P^;rj (4.3)

Les travaux de l'équipe de Qualcomm [Gil90, Gil91, Lee9l] ont montré que la

capacité d'un réseau de type CDMA n'était limitée que par les interférences. Il

en résulte que toute réduction du niveau moyen des interférences se traduit di-

rectement par une augmentation de la capacité.

Tlux MoYEN DE BLooAGE

C'est la probabilité que la demande de communication d'un mobile ne soit

pas satisfaite faute de canaux disponibles.

Tnux MoYEN o'Écnnc DE HANDovER

Les causes possibles de l'échec du handover sont nombreuses: pas de canaux

disponibles dans la nouvelle cellule, C/I trop faible dans la zone de handover

ou encore pas de nouvelle station de base, radioélectriquement en vue, lorsque

le mobile demande un handover. Le taux moyen d'échec de handover représente

la probabilité qu'un handover échoue, ce qui est synonyme de coupure de la

communication, comme nous I'avons vu en introduction (paragraphe 1.1). Le

fait que les coupures de communication soient considérées par I'usager comme

beaucoup plus gênantes qu'un rejet de la demande ou qu'une mauvaise qualité

d'écoute illustre bien I'importance de I'influence de ce paramètre sur la qualité

de service du système.
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4.1.2 Ltévaluation des performances par la simulation

On se propose d'évaluer, par la simulation informatique, la couverture radio-
électrique, la capacité maximale admissible d'un réseau DS-CDMA microcellu-
laire et I'influence de diverses techniques de réductions des interférences et d'amé-
Iioration de la qualité de service sur cette dernière. Deux niveaux de simulation
permettent d'accéder aux critères de performances précités:

Le premier est une simulation "fine" d'un réseau en fonctionnement. Cette simu-
lation consiste tout d'abord à placer, de manière aléatoire ou à partir d'une carte
de trafic, un nombre de mobiles égal au trafic moyen s'écoulant dans le réseau.
La seconde étape de la simulation est I'affectation de durées de communication,
la gestion du déplacement (trajectoire, vitesse, arrêt du mobile à un stop, em-
bouteillage, etc ...) et l'allocation de canal (nouvelle demande et handover) pour
chaque mobile. On peut alors estimer les taux moyens de blocage et d'échec de
handover par comptage des événements correspondants et étabiir les distributions
de C/I pour un mobile test. L'inconvénient de cette simulation est bien sûr sa
complexité et son temps de calcul important.

Le second niveau de simulation est en fait une simplification du premier. Il
consiste à considérer des interférents fixes et des durées de communication in-
finies, I'allocation de canal n'est alors effectuée qu'une seule fois en début de
simulation. Le moyennage des résultats est maintenant obtenu par itérations suc-
cessives du processus de simulation. En considérant les interférents fixes, les taux
moyens de blocage et d'échec de handover ne sont plus accessibles et la probabi-
Iité de bon fonctionnement devient donc le seui critère d'estimation de la capacité
maximale admissible [Pra93, Fap93, Gai93]. Nous réalisons par contre une éco-
nomie non négligeable de temps de calcul et simplifions grandement le problème
de la modélisation. De plus le point dur de la modélisation de la propagation
en milieu microcellulaire n'intervient que dans I'estimation de la couverture et
des interférences; la gestion des déplacements des mobiles n'a donc, dans ce cas,
aucune valeur ajoutee. Ctest pourquoi nous retiendrons ce type de modélisation
plutôt qu'une modélisation beaucoup plus lourde.

Nous présentons, par la suite, une méthodologie d'évaluation d'un réseau DS-
CDMA microcellulaire. La qualité de service sera exprimée en terme de couverture
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globale, de probabilité de bon fonctionnement et de capacité maximale admis-

sible. Le paragraphe 4.2 traite de la propagation dans un tel milieu et les résuitats

de ce paragraphe permettront I'estimation de la couverture et le calcul des inter-

férences ayant pour but I'estimation de la capacité du système (paragraphe 4.4).

Puis nous décrivons, au paragraphe 4.4r les caractéristiques du réseau simulé et

les techniques mises en æuvre pour améiiorer la qualité de service du système. Ces

techniques étant initialement développées et testées dans le cadre des réseaux ma-

crocellulaires [Qua92, Sha91, Vit94, Pad94], nous étudions dans le paragraphe 4.5

leur impact sur la capacité d'un réseau DS-CDMA microcellulaire. Nous utilise-

rons pour cela les distributions de C/I estimées d'après le modèle de propagation

présenté au paragraphe 4.2.

4.2 Modélisation de la propagation en milieu

urbain microcellulaire

L'estimation de la couverture et des interférences en milieu microcellulaire est

une tâche particulièrement ardue faute de modèles de propagation satisfaisants.

En effet, comme les antennes d'émission sont situées sous le niveau moyen des

toits, les caractéristiques de la propagation deviennent fortement liées à l'envi-

ronnement. De ce fait, il n'existe pas, à I'heure actuelle et pour ce type de milieu,

de modèle empirique général. Les seuls modèles donnant des résultats satisfai-

sants sont les modèles quasi-déterministes basés sur les techniques de lancer de

rayons [Ike93]. Malgré tout, les temps de calcul requis par ces modèles, d'autant

plus importants dans le cas d'opérations d'évaluation de réseau, nous amènent à

définir notre propre méthode.

4.2.L Description de la méthode

L'approche proposée est basée sur I'utilisation conjointe d'une bibiiothèque de

modèles de propagation et d'un graphe des rues. Ces modèles élémentaires sont

établis pour des environnements bien particuliersl on entend par environnement

la largeur des rues, les hauteurs d'antennes, Ie type de constructions environ-

nantes (vieille ville, centre d'affaires, constructions métalliques... ), I'orientation

des rues...
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FIc. 4-1 - Exemple de site

Considérons, afin de décrire notre modélisation de la propagation, le cas de
I'estimation du champ reçu en Æ pour un émetteur placé en ? (figure 4-1). Dans
ce cas, la méthode de modéiisation de la propagation en milieu microcellulaire
peut être décrite par les quatre étapes suivantes:

1. Codage du site sous forme de graphe. Les næuds du graphe représentent
soit les coudes de rues, soit les stations de bases (figure 4-2). Cetteopération
est éxécutée une fois pour toutes.

2. Identification de tous les chemins possibles (n'excédant pas un nombre
maximum de coins de rues) reliant T à R.

3. Afectation, par tronçon, d'un modèle de propagation issu de la biblio-
thèque. Les modèles sont affectés suivant I'orientation des rues (angle d
défini figure 4-2), les largeurs des rues, les hauteurs d'antennes et le type
de bâtiments rencontrés ie long du tronçon.

4. Calcul de champ.

Dans I'exemple ci-dessus on sélectionne, en ne considérant que les orientations de
rues, quatre types de modèles distincts pour trois chemins différents (figure 4-2).

4.2.2 Calcul du champ

Si /f" chemins relient T à R,le signal reçu est constitué de N. composantes
de puissance Pi, chacune subissant une atténuation -L;:

74



Ftc. 4-2 - Graphe de rues à 7 næuds et modèles assocles

Pj :  GrG,(*)'+ N ; _ l

avec Li: Lrv(x*o,) TI tfitr@o)
i=0

(4.4)

(4.5)

avec G1 et G, les gains d'antennes respectivement à l'émission et à la réception,

À la longueur d'onde et P1 Ia puissance transmise. IÇ est le nombre de coins de

rues rencontrés sur le trajet j. Finalement la puissance totale reçue P, s'exprime

simplement par: P, : Dl=rP3. Les trois signaux sont respectivement représentés

par la succession de modèles {1} (trajet direct), {I ,2,2, 3, 3} et {1, 3, 4, 3}.

L'atténuation subie sur le chemin 1 ("en Ligne de Vue" ), L 7y , s'écrit [Ber92] :

Lw@) : tn'

Les paramètres du modèle sont définis figure 4-3. En générai n1 N 2 eL n2 x 4. x7

est fonction de I'environnement. L'atténuation, pour le cas "trajet direct masqué

(Non Ligne de Vue)" , tlitr@) est I'atténuation subie, le long du chemin j, entre

le coin de rue i et la position y. Cette atténuation s'écrit en omettant, par soucis

de clarté, la dépendance en (i, j) [Ber92]:

(#)"'

/ 
t 

\ 
(nz-nt)P

\ r " )

t .  (h)(ry-ns)pLxw(y ) :

/ c

(4.6)



FIc. 4-3 - Paramètres du modèle empirique

Les paramètres n3 et na sont fonction des largeurs de rues et de I'environnement.

4.3 Validation du modèle de propagation

Nous confrontons ici les prédictions de la modélisation par graphe à la mesure.
Les mesures ont été effectuées par le laboratoire Transmission des Signaux Radio-
fréquences de TDF-C2R. Malheureusement, lors de cette campagne, Ies mesures
en milieu microcellulaire ont été trop peu nombreuses pour parfaitement valider
et enrichir notre modèle. Nous pouvons toutefois valider le concept sur quelques
exemples typiques.

4.3.L Mesures sur site

Le site retenu est la ville de Strasbourg, les mesures en milieu microcellulaire
ont été éffectuées dans le centre ville (figure 4-4). Les paramètres de Ia mesure
sont les suivants:

- Fréquence d'émission: 1893.888 M H z

- Puissance d'émission: 10 I,7

- Antenne: KATHREIN type 734306, q -- L2.5 dBi, ouverture de 65o dans
le plan horizontal
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FIc. 4-4 - Site de la mesure (Strasbourg centre)

- Hauteur de I'antenne d'émission: 14 m

- Hauteur de I'antenne de réception: 1.8 rn

Les résultats donnent, par pas de 5 mètres, la tension recueillie à la sortie de

I'antenne de réception sur une charge de 50 O, en fonction des coordonnées en

projection Lambert. Cette tension est la valeur à 50To des emplacements, calculée

sur 250 mesures au pas de2 cm * À/8). Les diverses pertes sont compensées.
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Ftc. 4-5 - Graphe des rues de Strasbourg centre

4.3.2 Simulations

La zone de mesure est codée sous forme d'un graphe (figure 4-b), l'émetteur
est situé sur le næud 1.

Les modèles composant la bibliothèque sont tous issus de la littérature [Wagg3,
Rizga]. Les modèles de propagation à trajet direct masqué ont été établis pour
les paramètres suivants :

- Fréquence d'émission : 1956 M H z

- Largeur de rue:25 - 50 m

- Les antennes d'émission et de réception sont positionnées au centre des rues.

Le modèle utilisé par Wagen et son équipe est basé sur les techniques de lan-
cer de rayons "2D'2. Il a été validé par I'expérimentation, dans Ie centre ville

2les diférents rayons sont lancés uniquement dans le plan horizontal.
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FIc. 4-6 - Modèles utilisés lors de la simulation. L'orientation des rues est définie
par l'angle d, exprimé ici en degrés. dz : A - Uo

de Berne, avec une hauteur d'antenne de 6 rn pour l'émission et r.8 m pour la
réception. Remarquons toutefois que la propagation microcellulaire ne dépend
quasiment pas des hauteurs d'antennes pourvu que ces dernières soient bien sous
le niveau moyen des toits. Nous avons donc négligé, pour le cas N LV.,l'influence
des hauteurs d'antennes, ce qui revient à négliger la diffraction par les toits des
bâtiments, hypothèse d'autant plus réaliste que la fréquence est élevée. Finale-

ment nous avons déduit des travaux de Wagen un ensemble de modèles à double
pente (équations 4.5 et 4.6) pour différentes orientations de rues (figure 4-6) et
pour une largeur de rue de 25 m. Le modèie de propagation en ligne de vue est,
quant à lui, un modèle double pente issu des références [Ber92, rac90].

4.3.3 Comparaison des résultats

Nous caractérisons l'écart entre les mesures et la prédiction par son écart type,
défini comme la racine carrée de l'erreur quadratique moyenne. Soit un ensemble
de N mesures {X'} avec i € {0. ./{ - 1}, l'écart type entre cet ensemble et I'en-

semble des prédictions {*;i s'écrit:

d)
!

.9
G

o
(U
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# e. wo - x"l' (4.7)

Les résultats de mesures étant confidentiels nous ne donnons dans ce mémoire
que les résultats exprimés en terme d'écart type de I'erreur de prédiction. Ce pa-
ramètre est donné par l'équation 4.7 pour un ensemble de mesures correspondant
aux valeurs de champ recueillies dans une rue.

Le cas de la propagation à vue a été étudié dans trois rues différentes, l'écart
type de l'erreur de prédiction varie entre 3.12 et 5 dB.

Six cas de propagation à trajet direct masqué ont été étudiés, l'écart type de
I'erreur de prédiction varie entre 4 et 5 dB; exception faite d'un cas particulier

à 7.6 dB.

4.3.4 Considérations sur la validité de la modélisation pro-
posée

Nous avons confronté notre modélisation de Ia propagation en milieu micro-
cellulaire à la réalité. Les modèles élémentaires utilisés dans ia bibliothèque ont
été extraits de campagnes de mesures et de modélisation par lancer de rayons
pour des centres de villes moyennes européennes [Wag93, Riz94., rac90], autres
que Strasbourg par soucis de généralisation de la méthode. Si le nombre des me-
sures, pour le milieu microcellulaire, était insuffisant pour complètement valider
notre modèle, ces comparaisons ont toutefois donné des résultats tout à fait sa-
tisfaisants (écart type compris entre 3.12 et 7.6 dB).

La bibliothèque utilisée comporte 6 modèles, valables pour des largeurs de
rues de I'ordre de 25 à 50 m. Pour des largeurs de rues et des types d'environne-
ments différents (zone suburbaine, centre d'affaires ...) cette bibliothèque devra
sans doute être enrichie, soit par campagne de mesure, soit par I'emploi d'outils
basés sur les techniques de "lancer de ravons".

Soulignons que la méthode exposée ici ne peut en aucun cas se substituer au
lancer de rayons beaucoup plus précis. Cette méthode permet cependant, en pre-

mière approximation, une bonne estimation du champ pour un temps de calcul
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nettement moins important. C'est donc cette modélisation de la propagation que

nous utiliserons pour évaluer la couverture et les rapports de puissance utile sur

brouilleuse lors de la simulation de réseau radiomobile présentée dans le para-

graphe suivant (paragraphe 4.4).

4.4 Evaluation de la capacité du système par la

simulation de réseau

4.4.L Description générale du système simulé

Nous reprenons ici le système décrit partiellement au paragraphe 3. Le sys-

tème simulé est un réseau DS-CDMA de troisième génération, opérant donc dans

la bande des 1.8 GHz. Les codes d'étalement sont des codes de Gold de longueur

127. Connus pour leurs faibles intercorrélations, ils minimisent I'interférence entre

utilisateurs. Le débit chip est fixé à 4 Mchipls. Le signal étalé est finalement filtré

par un filtre en racine de cosinus surélevé avec un coefficient de retombée de 0.35.

Nous assimilons, par la suite, le code d'étalement au canal de communication.

L'étalement des retards de 1 ps du canal de transmission correspond au cas

moyen d'un milieu urbain microcellulaire. La combinaison de cet étalement et de

la bande occupée par le signal rnodulé et étalé donne un canal à cinq chemins.

Pour une vitesse moyenne en zone urbaine de 30 kmlh la fréquence Doppler

maximale est : /a - V l^ : 50 H z. Puisque l'étalement des retards est nettement

inférieur à la durée d'un symbole d'information, nous négligeons l'interférence

entre symboles.

Les signaux de la liaison montante sont modulés en MDP-2 et un récep-

teur cohérent de RAKB exploite de manière optimale la diversité de chemins

apportée par la transmission large bande. Comme la détection cohérente est

problématique3, nous considérons dans Ie cas de la liaison montante une mo-

dulation MDP-2 différentielle. La diversité de chemins est, dans ce cas, exploitée

par un récepteur différentiel de RAKE. De même que dans Ie paragraphe 3 le ca-

nal varie suffisamment lentement pour pouvoir supposer une estimation parfaite

du canal dans le cas de la démodulation cohérente. Nous supposerons également,

3La liaison montante ne possède pas de signal pilote
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pour les deux liaisons, une resynchronisation parfaite des signaux reçus.

Une bande de fréquence différente est affectée aux liaisons montantes et des-
cendantes I c'est ce que la terminologie anglaise désigne par: Frequency Division
Duplexing (FDD). Nous supposons que les performances du système ne sont li-
mitées que par ies interférences issues de la même bande de fréquence. Chaque
station de base transmet une séquence d'identification pseudo aléatoire, appelée
aussi signal pilote, servant au contrôle de puissance, à l'affectation de station de
base et à l'estimation du canal. Les antennes des stations de base et des mobiles
sont omnidirectionnelles.

4.4.2 Contrôle de puissance

Le fait qu'en CDMA les utilisateurs accèdent simultanément à la même bande
de fréquence donne naissance au phénomène, bien connu et déja cité, d'interfé-
rence entre utiiisateurs. Ces interférences limitant les performances d'un système
CDMA sont particulièrement gênantes dans le cas de Ia liaison montante (liaison
mobile-base). En effet, si A et B sont deux mobiles rattachés à la même station
de base, respectivement distants de d,a et ds de cette dernière avec d,a ) d,s
(figure 4-7),l'atténuation de propagation subie par le signal émis de A sera su-
périeure à ceile subie par le signal émis de B; A sera donc masqué par ,B en
réception à la station de base si les deux mobiles émettent à la même puissance,
c'est le problème "près-loin". La solution à ce problème est un contrôle de puis-
sance [Qua92]. Ce dernier maximise la capacité de la liaison montante en faisant
en sorte que tous les signaux montants soient reçus par la station de base avec la
même puissance moyenne. Un contrôle de puissance parfait, compensant parfai-
tement par le gain à l'émission du mobile l'atténuation de propagation subie par
chaque utilisateur, est souvent supposé dans la littérature lcilg1, Fap93]. Cepen-
dant cette hypothèse est rarement vérifiée dans la réalité. En effet, les systèmes
réels utilisent un contrôle de puissance discret, ce qui engendre des imperfections
dans le contrôle de puissance, dégradant ainsi les performances du système. Les
imperfections découlant de cette discrétisation sont souvent dues à une dyna-
mique finie, ou plus généralement à une erreur de quantification. Nous étudierons
donc les effets d'un contrôle de puissance imparfait sur la capacité du système.
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Mobi le À P .

FIc. 4-7 - Illustration du problème "Près-Loin" en CDMA

0 100 2oo *3,*"f"*"nu"Tor"*ffi*,"11* 80o e.o 1000

Ftc. 4-8 - Contrôle de puissance dans la rue à trajet direct

dt

È

Controle de puissance
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Supposons un contrôle de puissance discret (figure a-8). Le gain à l'émission

4u ;ème mobilea, contrôlé par la iè*" stalion de base, est quantifié suivant le pas

de résolution 6.

I\Iogrc(Gie)) = n6

avec (2n-L)612 < 10/o916(G'ifr) < (2n+I)612, où G';1;; est le gain à l 'émission
dans le cas d'un contrôle de puissance parfait. Nous avons vu dans ie chapitre 2
que le signal radiomobile était, entre autre, affecté par des évanouissements à iong
terme dus à des obstacles de taille importante. La puissance d'un signal soumis à
ce type d'évanouissement sà modélise par une variable aléatoire de loi log-normale

[Jak7a]. Si a est la puissance reçue, exprimée en dByy,u est une variable aléatoire

(4.8)

(4.e)

(4 .10)

de loi log-normale:

I  ( x -m \z
p \ r ) : 6exp -  

2o ,

avecrnet o2 la valeur moyenneet la variance, exprimées en dB, deu. rn est en
fait la puissance reçue exprimée par 4.4. En notation linéaire nous pouvons écrire
que la puissance reçue P, est Ia puissance moyenne P, donnée par 4.4 multipliée
par 10-N(0'o)/7o, /{(0,o) étant une variable aléatoire de loi log-normale centrée
et de variance o:

P, :  P,.  1g-N(o'a)/ to

On déduit alors de l'équation 4.10 et du fait que le contrôle de puissance idéal
doit compenser parfaitement I'atténuation de propagation L;i entre Ie mobile i
et la station de base j définie par l'équation 4.4, que G';1;y s'écrit:

G' i1;1 - L;iIg- N (o'") 1to

aNous assimilons, tout au long de ce chapitre, le mobile à ses coordonnées (r, y)
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Nous supposerons ici une dynamique du contrôle de puissance infinie. Le contrôle

de puissance est géré par la station de base la plus proche, d'un point de vue
propagation et non d'un point d'un point de vue géométrique. Autrement dit le
gain d'émission du mobile i est contrôlé par la station de base / qui vérifie Ia

condition @.L2):

G' ju):  min(G';1;;)  où k€ {0" B -r} (4.r2)

avec B Ie nombre de stations de base. Notons que l'équation (4.12) est aussi la

condition d'appartenance, dans le cas où le mobile est en communication simple

(pas de macro diversité), 6u ;èrne mobile àla iièrne station de base.

4.4.3 Calcul du rapport des puissances utiles sur interfé-

rentes en CDMA

Comme nous l'avons vu dans la description du système (paragraphe 4.4.1)

le FDD permet de séparer fréquentiellement la liaison montante de la liaison

descendante. Autrement dit, seules les émissions des mobiles brouillent la liai-

son montante et seules les émissions des stations de base brouillent la liaison

descendante (figure 4-9). Nous considérerons donc les calculs de C/I en liaisons

montante et descendante de manière indépendante.

De manière générale, en présence de K brouilleurs,Ie CII se calcule, en sup-
posant la puissance de bruit thermique nettement inférieure au niveau des inter-

férences, de la façon suivante [Lee82] :

C
,ffi (4 .13)

avec C la puissance, en liaison montante ou descendante, du signal utile et .I1

la puissance interférente du lcè^' brouilleur. Dans le cas particulier d'un réseau

CDMA, les interférents sont soit intracellulaires (utilisateurs appartenant à Ia

même cellule) soit extracellulaires (utilisateurs appartenant aux cellules voisines).

Détaillons maintenant le calcul de C/I dans le cas du réseau microcellulaire et
pour les deux types de liaisons.

C
I
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t d ,

I  SÈat, ion de base
. Mobile

Ftc. 4-9 - Interférences sur Ia liaison montante (a) et descendante (b)

Expression de la puissance reçue utile en liaison montante et descen-
dante

Considérons le mobile i rattaché à la station de base l. on appelle G;1;y
son gain à l'émission. D'après la modélisation de la propagation décrite au pa-
ragraphe 4.2 (équations 4.4-4.6) et l'équation 4.10, si M;i chemins mènent du
mobile i à Ia station de base j, la puissance reçue pour la liaison montante, c'est-
à-dire à la station de base j, s'écrit:

( b )

c]: I{*od.,"E 
w 

16rv,(i){o,o)/ro (4.r4)

(4.15)

auec L$) et lrru!9)10,o) respectivement l'atténuation et
terme subis par le uè*" chemin entre i et j. K*osp. êst

Kmobile : pmobile çbase

l'évanouissement à long

une constante:

( * ) '

avec ) la longueur d'onde, prnobite la puissance transmise par le mobile et Gb,"'"

Ie gain à la réception de l'aérien de la station de base. De la même manière, en
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l -T

Attenuat ion chemin 1--3 .  Ltz Lzz

At tenuat ion  chemin  3-1-  ,  LszLz t

Flc. 4-10 - Exemple de non réciprocité de la propagation en milieu microcellulaire

appelant Gi Ia gain à l'émission de la station de base, la puissance reçue pour la

liaison descendante. c'est-à-dire au mobile. s'écrit:

.  M;r_L n
C! :Kuo",  t  * ' r

u = o  L "

nji){0,";/ro (4.16)

(4.r7)

avec K6o"" une constante similaire à 4.15 :

Kbo"" : pbose qrnobile
( * ) '

avec P!""" la puissance transmise par la station de base 
"1 

çmobite le gain à

la réception de l'antenne du mobile. Afin d'alléger l'écriture, on pose, 1(6o"" :

Kmobire - K. Remarquons égaiement qu'en milieu microcellulaire la propagation

n'est plus tout àfait réciproque: tfr) +,Lr(j), nuisoue la longueur du premieret

du dernier tronçon ainsi que I'orientation de ce dernier (si le chemin comporte

plus de deux tronçons) peuvent varier selon que I'on parcourt le chemin dans un

sens ou dans I'autre. La figure 4-10 illustre ce propos sur I'exemple d'un chemin

à deux tronçons de longueurs différentes, I'atténuation pour le sens de parcours

[1-3] est différente de celle du sens [3-1].

87



Expression du C/I en liaison montante

Supposons 1 mobiles émettant simultanément. Le lcè^e mobile interférent
étant rattaché à une station de base parmi les .B possibles, nous désignons par

Gr son gain à l'émission. Tout comme pour le signal utile, les interférences sont
affectées par les évanouissements à long terme. La puissance d'interférence reçue
àIa iè*e station de base s'écrit alors:

I - t  Mx j - t  7

I ] :x t  t  - ,3, loNl; ' (o'd)/ro
k=O,kfi u=O L*j

(4 .18 )

avec i le mobile utile, K la constante précédemment définie et Mpi le nombre de
chemins reliant le mobile /c à la station de base j.

Le rapport signal sur interférent en liaison montante est alors le rapport des
équations 4.14 et 4.I8:

Expression du C/I en liaison descendante

Supposons U; utilisateurs simultanés rattachés à la station de base j. La puis-

sance d'interférence intracellulaire reçue uu;ème mobile est donnée par:

c , .,.,,
7lJ\'z))

Mij_7

I !^*" ( i ) :K(Ui-L)  t

>Y:t-' !g . rOtti) P,o1 1ro
t t l : '

ri-l , .. s.M*J-r g* . fOn{f 1o,"11r0
/-k=O,k+i ltu=O L,ri

(4.1e)

(4.20)9_ 1gn(j)t0,")/ro
L\"'

Finalement I'interférence totale est Ia somme des interférences intra et extrace-
lulaires I si on considère que .B stations de base sont susceptibies de brouiller le
mobilei et que [J*,k € {0. .B -I l t ,  ut i l isateurs sont rattachés ;1^pème de ces

B stations, alors la puissance d'interférence reçue en liaison descendante, au iè*"
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mobile, s'exprime par:

r,, : ri^,"(i) + K î ro*D' * ro"f)10,o;7ro
k-O,k+i u=0 LÈ;'

9r,t : 
x>Y:t^ fr''nNti)P'"11ro

I L " J _

(4.21)

Notons que dans 4.2L,il est sous-entendu que le mobile i est rattaché à la station j.

Le rapport signal sur interférent en liaison descendante est alors le rapport

des équations 4.16 et 4.2I:

(4.22)

4.4.4 Evaluation des performances en fonction du C /I

A ce stade du développement, la probabilité de bon fonctionnement ne peut

être exprimée qu'en terme de C/I (équation 4.2). Afin de relier les performances

à la probabilité de bon fonctionnement (équation 4.1), nous devons exprimer le

TEB en fonction du C/L Nous utilisons pour cela les résultats du chapitre 3.

Puisque dans l'établissement des expressions de C/I nous avons supposé la puis-

sance de bruit thermique négligeable devant le niveau des interférences, nous
pouvons dorénavant confondre TEB et seuil d'erreur. La figure 4-11 montre, avec

.L" I'ordre de diversité,les seuils d'erreur d'une liaison DS-CDMA en fonction du

C/I, pour un étalement par code de Gold de longueur I27 et pour un canal à 5
chemins dont la diversité est exploitée par un récepteur de RAKE à trois branches.

Nous n'utiliserons, lors de notre évaluation, que les courbes de TBB présentées

figure 4-11. Cependant dans Ie cas d'un processus réel d'évaluation il faudrait

considérer ces courbes pour un ensemble de canaux différents, chacun correspon-

dant à un environnement particulier.
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récepteur de RAKB à trois branches

4.4.5 Augmentation de la capacité par la détection d'ac-

tivité vocale et le soft handoff

La détection d'activité vocale

La détection d'activité vocale (DAV) est une technique de réduction des in-

terférences qui permet d'augmenter la capacité du système. Cette technique est

utilisée dans le système Qualcomm et est décrite dans [Qua92]. Lorsque I'utilisa-

teur cesse de parler, le débit trame, et donc la puissance, est réduit d'un facteur

112, Ll4 ou 1/8. On peut donc dire que la puissance des interférents est réduite

de la valeur moyenne des facteurs de réduction du débit binaire, soit d'un facteur

0.29. De plus, les travaux de Shapira [Sha91] ont montré que Ia probabilité que

Ia réduction des interférences par DAV soit effective, autrement dit que Ia pro-

babiiité que I'utilisateur se taise, était de 5/8. On peut donc modéliser l'effet de
la DAV de la manière suivante:

Soit le mobile i rattaché à la station de base j. L'interférence en liaison montante
Ii(i) (interférence du mobile i sur la station de base j) et I'interférence en liaison

descendante | (interférence de la station de base j sur le mobile i) s'écrivent, en
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ne considérant qu'un seul chemin par de clarté:soucl

I ;  :  K+. lgruix(o,a)/ro. 4.

G;
I! : K 7[f . lQruii(o,o)/to . IL,,,

$,; sont les facteurs de réduction d'interférence dus à la
riables aléatoires égales à 1 avec une probabilité 1 - 518
avec une probabilité 5/8.

(4.23)

DAV. Ce sont des va-
: 318 et égales à 0.29

Le soft handoff

Un des inconvénients de I'introduction du concept microcellulaire dans les ré-
seaux radiomobiles est la multiplication du nombre de handovers et donc du taux
moyen d'échec de ce dernier. Pour remédier à ce problème Qualcomm a déve-
loppé une nouvelle technique de handover appelee soft handover ou soft handoff

[Qua92]. Le principe de base est d'utiliser la macrodiversité, en réception et en
émission pour les stations de base et en réception seule pour le mobile, lorsque
ce dernier entre dans une zone de handover.

L',q, lcoRITHME DE soFT HANDoFF

L'algorithme de soft handoff que nous utilisons est basé sur le critère de la
puissance. Lorsque le mobile est en procédure de soft handoff, le contrôle de puis-
sance de Ia liaison montante est géré par la station de base qui émet le signal le
plus puissant. Illustrons cet algorithme par I'exemple de la figure 4-12 d'un soft
handoff d'ordre 2 (handover sur 2 stations de base). Le mobile est initialement en
communication avec la station de base 1 (BSl). Le soft handoff commence lorsque
la puissance du signal pilote de la seconde station de base (BS2) est supérieure
à un seuil d'accrochage. Le mobile maintient la communication avec BS1 et BS2
jusqu'à ce que la puissance du signal pilote de BS1 soit inférieure au seuil de
décrochage. Par la suite, nous appelerons la différence A entre les seuils d'accro-
chage et de décrochage, la fenêtre de soft handoff. Notons que la puissance des
signaux pilotes est comparée aux seuils d'accrochage et de décrochage pendant
un temps minimum, ceci afin d'éviter les éventuels effets "Ping-Pong" dus aux
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évanouissements à court terme. La macrodiversité est exploitée au niveau de la

station de base par sélection de la voie présentant le meilleur C lI et par com-

binaison à rapport signal à bruit maximal dans le cas de la liaison descendante

(paragraphe 3). La figure 4-12 illustre I'algorithme de soft handoff avec deux sta-

tions de base à vue, séparées d'une distance de 1100 m.La puissance reçue s'écrit:

P, : I I L(z ) , avec L(a) l' attênuation de propagation entre la station de base et

le mobile, le seuil d'accrochage est fixé à -90 dBm et la fenêtre de soft handoff est

de 10 dB. La zone de soft handoff s'étend, approximativement, de 570 rn à 800 rn.

Irrlpl,lcauoNs DU soFT HANDoFF suR LA cApACITÉ

Le soft handoff permet, par la macrodiversité, d'augmenter ies performances

du système; I'introduction de cette technique permet alors, à qualité de service

égale, une réduction du C/I minimum requis et donc une augmentation de la

capacité globale. Dans le cas d'un réseau macrocellulaire, Viterbi (Qualcomm)

montre de manière théorique, que pour une probabilité de bon fonctionnement

de 0.9 et pour une zone de soft handoff couvrant 100% de la cellule considérée

(voir figure 4-13), Ia capacité de la liaison montante peut être doublée grâce à un

algorithme de soft handoff (d'ordre 2) couplé avec un contrôle de puissance parfait

[Vit94]. Néanmoins, dans la pratique, une telle surface de zone de soft handoff

Algorithme de Soft Handofi

100 200 3oo tt00 5O0 600 700 8fi) 900 1000
Distance emetteur Bs1/recepteur (m)

FIc. 4-12 - Scénario de soft handoff
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Ftc. 4-13 - Zone de soft handoff d'ordre 2 considérée dans I'article de Viterbi.

Le mobile est en communication avec les stations de base 0 et 6

n'est pas envisageable du fait de la différence des puissances reçues lorsque le

mobile est près de Ia station de base. De plus, dans le cas d'un réseau microcel-

lulaire Iazone de soft hanfof sera, en raison de I'atténuation de coin de rues (de

20 à 60 dB sur 50 m, voir figure 4-6), confinée au voisinage des coins de rues;la

surface de la zone de soft handoff sera donc, dans ce cas, nettement inférieure à

la zone condidérée par Viterbi, avec pour conséquence directe une réduction du

gain de capacité. En outre on peut penser que dans le cas microcellulaire le soft

handoff ne devrait pas être aussi favorable à la liaison descendante, en effet le

soft handoff impliquant de maintenir des liaisons radio avec plus d'une station

de base, cela impose l'émission de signaux supplémentaires. On augmente donc

ainsi le niveau moyen des interférences, pour une zone de soft handoff toujours

confinée au voisinage des coins de rues, au détriment de la capacité de la liaison

descendante. Nous étudierons donc I'impact réel du soft handoff sur le niveau

moyen des interférences, c'est-à-dire sur la capacité du réseau, dans le cas des

liaisons montante et descendante en milieu microcellulaire.
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4.5 Simulation et analyse des résultats

Le site arbitrairement choisi servant de base à I'exercice d'évaluation est le
centre gare de Metz. C'est une zone urbaine dense composée de constructions
anciennes, où on retrouve bien I'environnement typique pour lequel a été établi
et validé notre modéiisation de la propagation par graphe. Le graphe des rues
du site analysé et la position des stations de base composant notre réseau sont
représentés figure 4-I4. Les stations de base ont été placées de manière à opti-
miser la couverture globale tout en limitant les zones de recouvrement, toutefois
nécéssaires au handover, entre cellules adjacentes, puisque ces zones sont géné-
ratrices de fortes interférences. Une cellule est un ensemble de nceuds du graphe
où le champ est supérieur au seuil de réception, deux nceuds reliés composent
une branche de Ia cellule et du graphe. Si un nceud satisfait la condition d'appar-
tenance à plusieurs stations de base, il appartiendra à la station dont le signal
reçu sera le plus puissant en ce næud. Limiter les zones de recouvrement enrre
cellules adjacentes revient donc à limiter le nombre de branches communes entre
deux ensembles adjacents de næuds. Le concept microcellulaire restant à I'heure
actuelle purement théorique nous disposons d'une totale liberté quant aux carac-
téristiques d'une base microcellulaire. Il est cependant couramment admis que la
puissance d'émission de la station restera comprise entre 0.1 et I 17. Nous fixons
donc arbitrairement les puissances d'émission des stations de base à I13,2l3 et
L W,tandis que le seuil de réception est fixé à -100 dBm, une valeur classique
pour un mobile. Le diagramme de rayonnement des antennes est omnidirection-
nel. Les figures 4-I5,4-16 et 4-17 montrent différents types de cellules obtenues
après analyse de Ia couverture, estimée à 96%.

Les mobiles interférents sont placés sur le graphe suivant le trafic moyen
s'écoulant dans le réseau (exprimé en nombre moyen d'utilisateurs par cellule) et
suivant une répartition aléatoire uniforme. Les coordonnées (r;, gr) du mobile i
sont deux variables aléatoires uniformément réparties sur (0,X^o,) et (0, Y^o,).
Appelons d,;pla distance entre (x;,y;) et la projection orthogonale de ce doublet
sur la branche k du graphe, si la projection tombe en dehors de la branche k
la distance est prise entre (x;,,a;) et le næud de À le plus proche (en interdisant
plusieurs projections sur un même næud). Le mobile i est rattaché à 1u \rème
branche d'un graphe à N branches suivant la condition 4.24:
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d ; r  :  m in (d ; " )  où  o  €  {0 ' . .  I /  -  1 } (4.24)

la projection d;7,. Un

condition décrite par

et le couple (æ;,,g;) est remplacé par les coordonnées de
mobile i est rattaché à la station de base j s'il vérifie la
l 'équation 4.12.

Après avoir placé les stations de base et les mobiles suivant le nombre moyen
d'utilisateurs par cellule et avoir affecté à chacun une station de base on peut
estimer les performances et la capacité moyenne du réseau. Pour cela un mobile
test est déplacé à travers tout le réseau, pour chacune de ses positions les opéra-
tions d'affectation de station de base et d'estimation de Cll en liaison montante
et descendante (équations 4.19 et4.22) sont effectuées. Il est alors aisé de dresser,
à partir de cet ensemble d,e C lI(a,g), les fonctions de répartition du C/I paramé-
trées par le nombre moyen d'utilisateurs par cellule (figures 4-19 et 4-23). Puis en
se fixant un seuil de C/I minimum acceptable on peut déterminer la probabilité
de coupures (l-probabiiité de bon fonctionnement: l-équation 4.2) en fonction
du nombre moyen d'utilisateurs par cellule (figures 4-20), probabilité qui peut
être reliée au TEB par les courbes de Ia figure 4-11 (figures 4-22 et 4-27).

4.5.L Analyse de la liaison montante

La figure 4-18 montre la dégradation des performances due à un contrôle de
puissance imparfait pour 15 utilisateurs en moyenne par cellule, la fonction de
répartition du C/I est paramétrée par le pas de quantification 6 du contrôle de
puissance. La dégradation, entre un contrôle parfait et un pas de quantification
de8 d,8,, est de 4 d,B pour une probabilité de coupure de 0.1, ce qui équivaut à
dégrader les performances de 3.10-2 à 1,5.10-1.

La figure 4-19 donne, pour un pas de quantification du contrôle de puissance
de 3 dB,la fonction de répartition du C lI en liaison montante paramétrée par le
nombre moyen d'utilisateurs par cellule. On en déduit la probabiiité de coupure
acceptable pour différents seuils de C/I minimum en fonction du nombre moyen

soutage probability
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d'utilisateurs (figure 4-20).

Lorsque Ie mobile est en soft handof la probabilité de bon fonctionnement 4.1

est améliorée du fait de Ia macrodiversité. II nous faut donc redéfinir la probabi-

lité de coupure globale dans le cas de I'implémentation du soft handoff. Appelons

Pss la probabilité que le mobile soit en soft handoff. et L" I'ordre de diversité

durant le soft handoff. Alors la probabilité de coupure, P"oup, pour un soft handoff

d'ordre 2, s'écrit :

Pcoup : Psn ' Pr {TEB > TEB".u;r I l/, L":2}

+ (1 - Psu)' Pr {TEB } TEB""u;r I N, tr" : 1} (4.25)

La probabilité que le mobile soit en soft handof est donnée en fonction de la

taille de la fenêtre Â figure 4-2L. En couplant cette dernière avec les figures 4-19

et 4-11, on en déduit la probabilité de coupure globale 4.25 en fonction du nombre

moyen d'utilisateurs par cellule et paramétrée par A. Le choix d'un seuil de TEB

aussi mauvais que 3.10-2 est justifié par le fait que nous considérons une modula-

tion différentielle sans codage. Le gain en capacité entre le handover classique et

le soft handoff pour A :20 dB peut ainsi être quantifié, on remarque alors que

I'amélioration de capacité apportée par le soft handoff n'est effective que pour

des probabilités de coupure supérieures à 0.2. Ceci s'explique par le fait que, dans

le cas des réseaux microcellulaires. les zones de soft handoff sont confinées aux

coins de rue en limite de ceilule et la diversité apportée par le soft handoff n'est

ainsi effective que dans les zones de mauvais C/I. Dans ce cas, le but principal du

soft handoff est de minimiser le risque d'échec de handover et non d'augmenter

la capacité globale du réseau comme dans le cas du réseau macrocellulaire étu-

dié par Viterbi [Vit94]. Il est cependant intéressant de noter que les travaux de

Willars [Wil93]6 traitant de la capacité d'un réseau macrocellulaire DS-CDMA

avec et sans macrodiversité, pour des tailles de zones de soft handoff réalistes

(de 0 à 6 dB de taille de fenêtre), aboutissaient à des conclusions similaires aux

nôtres quant à l'augmentation de la capacité par le soft handoff.

oTÏavaux effectués dans le cadre du projet RACE CODIT
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4.5.2 Analyse de la liaison descendante

Nous procédons ici de la même manière que dans paragraphe précédent. La

figure 4-23 donne Ia fonction de répartition, sans soft handoff, du C/I paramé-

trée par le nombre moyen d'utilisateurs par cellule. Nous pouvons en déduire la

probabilité de coupure pour différents seuils de C/I requis (figure 4-24). Si on

compare les deux liaisons on s'aperçoit de la supériorité, en terme de capacité, de

la liaison descendante I environ 21 utilisateurs pour une probabilité de coupure

de 0.5 et un seuil de -10 dB en liaison descendante contre 13 en liaison montante;

cette différence de capacité est obtenue dans le meilleur des cas puisque le seuil

en liaison montante, à probabilité de coupure constante, doit être inférieur au

seuil de la liaison descendante du fait des moins bonnes performances de la mo-

dulation MDP-2 différentielle. Cette différence de capacité est due au problème

"près-loin" qui rend la liaison montante beaucoup plus sensible aux interférences.

Afin d'étudier l'impact du soft handoff sur la capacité du système nous utili-

sons la probabilité de coupure définie par 4.25. Les figures 4-25 et 4-26 montrent,

pour 15 et 30 utlisateurs, l'effet de la taille de la fenêtre de soft handoff sur le ni-

veau moyen des interférences. En répétant cette opération pour différents nombres

d'utilisateurs par cellule et en reliant le C/I au TEB on obtient la probabilité de

coupure, paramétrée par la taille de la la fenêtre de soft handoff, qui nous per-

met de déduire la capacité maximaie admissible par cellule pour une quaiité de

service donnée (figure 4-27 avec un seuil de TEB de 2.10-3). On distingue très

nettement la perte de capacité due à la transmission simultanée de signaux en

liaison descendante fonction de la taille de la fenêtre de soft handoff. Cette perte

de capacité est surtout effective pour des probabilités de coupure comprises entre

0.2 et 0.9, le nombre d'interférents étant élevé dans cette fourchette, la probabilité

d'avoir des interférents en soft handoff est aussi plus élevée. Pour une probabi-

lité de coupure de 0.3 la capacité tombe de 16 à 12 utilisateurs en moyenne par

cellule pour une fenêtre de soft handoff de 5 dB. Ce problème n'est cependant

pas crucial puisqu'en pratique ce sera la liaison montante qui sera plus critique

du fait de la modulation différentielle et surtout du problème "près-loin".
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Ftc. 4-22 - Probabilité de coupure, avec et sans soft handoff, en liaison montante
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4.6 Conclusrons

Nous avons présenté dans ce chapitre notre méthodologie d'évaluation d'un

réseau DS-CDMA microcellulaire. Si les seuils de qualité de service utilisés ici

ne sont pas réalistes, ils permettent cependant de dégager certaines conclusions

générales et ne modifient en rien Ia méthodologie proposée.

Le modèle de propagation utilisé montre clairement une dissymétrie des liai-

sons montantes et descendantes. Avant d'affirmer que le théorème de réciprocité

ne s'applique plus aux environnements microcellulaires il convient dêtre prudent

et de vérifier cette dissymétrie par la mesure.

D'autre part nous avons mis en évidence, par la simulation, différents fac-

teurs limitant la capacité du système. Il a été montré, qu'en milieu microcellu-

laire, le soft handoff n'apportait pas d'augmentation importante de la capacité

de Ia liaison montante pour des probabilités de coupure faibles et qu'il agissait

au détriment de Ia capacité de la liaison descendante. Le principal intérêt du soft

handoff est alors la réduction du taux moyen d'échec de handover. Afin d'affiner

l'estimation de I'impact du soft handoff sur les performances globales du réseau

une simulation des taux d'échec de handover serait nécessaire, ce qui implique

une modélisation plus fine du réseau en fonctionnement. Les performances de Ia

liaison montante sont bien inférieures à celles de la liaison descendante du fait

de la modulation diférentielle et du problème "près-loin". Les limitations de ca-

pacité apportées par les imperfections du système nous amènent donc à réfléchir

sur de nouvelles techniques visant à limiter l'interférence multiutilisateurs.

Afin de mieux combattre les interférences et d'augmenter la capacité du ré-

seau, une approche radicaiement différente de celles présentées ici se développe

depuis quelques années. Elle consiste à agir sur la structure même du récepteur et

non plus sur Ie niveau des interférences en entrée de récepteur. Dans ces nouveaux

récepteurs tous les signaux utilisateurs sont détectés en parallèle et recombinés

afin d'éliminer I'interférence multiutilisateurs. Cette méthode de détection, appe-

lée détection multiutilisateurs, est donc natureilement implantée à la station de

base (réception de la liaison montante) puisque cette dernière se doit de démo-

duler tous les signaux utilisateurs. Ces techniques de détection permettant ainsi

I'annulation des seuils d'erreurs, il n'y a plus de limite théorique à la capacité du
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système en l'absence de bruit thermique. Nous proposons donc dans le chapitre
suivant plusieurs structures originales de récepteurs multiutilisateurs basés sur le
principe de l'égalisation adaptative.
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Chapitre 5

Snppression de l'interférence

multiutilisateurs par égalisation

adaptative

Nous proposons diverses techniques de détection multiutilisateurs dans un

système DS-CDMA synchrone. L'interférence multiutilisateurs est combattue par

l'égalisation adaptative, tandis que l'interférence entre symboles d'information est

supprimée par i'introduction d'un intervalle de garde. Nous montrons que les per-

formances des récepteurs à détection multiutilisateurs sont nettement supérieures

à celles obtenues par la détection conventionnelle. Nous montrons, également, que

ces récepteurs résistent très bien au probième "près-loin"1.

S.L Introduction

Les travaux de références, dans le domaine de la détection multiutilisateurs en

CDMA, sont sans nul doute ceux de Verdri. Ce dernier, comparant I'interférence

multiutilisateurs à I'interférence entre symboles, montre que la détection multiu-

tilisateurs revient à un problème classique de détection séquentielle à maximum

de vraisemblance [Ver86]. Considérons un système DS-CDMA asynchrone à K

utilisateurs dans un canal Gaussien. Si chaque utilisateur transmet M symboles,

rLe problème "près-loin" est expliqué au paragraphe 4.4.2
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le signal reçu s'exprime par :

M- r  K- r
r( t)  :  S(t,d) + n(t)  où S(t,d):  t  D disk(t -  iT, -  t1,) (5.1)

i=0 /c=0

avec sÀ(t) la forme d'onde, nulle en dehors de [0,7"[, associée à I'utilisateur fr. t7,
est le retard 6u \rème utilisateur, ce retard est équiréparti sur [0, 

""]. 
d est la

séquence de symbole transmis:

d :  14, .  .  . ,û*_r ,dà, . . . ,dk_r , .  .  . ,d{ - r , .  .  . ,dY_l l (5.2)

La décision à maximum de vraisemblance revient à chercher d qui maximise
la probabilité conditionnelle: p(r(t)ld). En supposant ies séquences transmises
équiprobables et en utilisant le caractère Gaussien du bruit, cela revient à cher-
cher d qui maximise:

a\,d) :, I* rl)S(t,,d) dt - l* srqt,,a1 at (5.3)

foo M-l  K-7 foo

I  r( t)S(t,d) dt :  D D d,f  I  r(r)s6(t - iT"-tk) dtr-æ 
iioro=o 

r-c,o

: D €u (5.4)
i=0

avec:

o!

dk_,

,:

Uk-t
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r  ( r )

tK_1 +mTs

Ftc. 5-1 - Détecteur multiutilisateurs optimal

On remarque aisément que yi est la sortie d'un filtre adapté à ia forme d'onde
4u pème utilisateur à I'instant t* * iT". La séquence des X apparaît donc comme
un résumé exhaustif du signal reçu. Le premier étage du récepteur optimal est
donc constitué d'un banc de K filtres adaptés (un par utilisateur),le second étage

étant l'algorithme de décision (voir figure 5-1).

L'algorithme de décision employé pour trouver la séquence d Ia plus probable

consiste à sélectionner celle qui rend maximal A(t,d) parmi toutes les séquences
possibles. Heureusement, Verdri montre que le terme ffi 52(t, d) dt a une struc-

ture telle que I'algorithme de décision brut peut être efficacement remplaçé par

l'algorithme de Viterbi. De plus, Verdri montre que le récepteur optimal, basé sur
l'algorithme de Viterbi, lutte contre le problème près-loin de manière optimale.
Toutefois, la complexité de I'algorithme de Viterbi dépendant exponentiellement

de K, seuls les détecteurs multiutilsateurs sous-optimaux sont considérés dans
Ia pratique. Il est important de souligner que I'on retrouve toujours un banc de
filtres adaptés comme premier étage des détecteurs multiutilisateurs.

Dans l'optique du détecteur sous-optimal, Lupas propose un détecteur linéaire
qui force à zéro I'interférence multiutilisateurs [Lup89]. Le canal envisagé est en-
core le canal Gaussien et le système est synchrone (le récepteur reçoit les si-
gnaux utilisateurs au même instant). L'équation 5.1 peut alors être réécrite en
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posant t* = 0 et M : I (détection symbole par symbole).

filtres adaptés s'écrit alors:

u: f 'd+n (5.6)

où n est un vecteur Gaussien à K composantes. f est une matrice, de dimen-
sion (K * K), d'intercorrélation des formes d'ondes. Le (i,j)ène élément de f
s'écrit; l;,j : .1;a s;(t)sl(t) dt.

Lupas cherche alors la transformation linéaire (matrice de dimension K x ^I()
qui annule la corrélation entre utilisateurs. Cette transformation n'est autre
que ?: l-1. Notons que la matrice I n'est inversible que si les formes d'ondes
sont linéairement indépendantes. On montre aisément, à partir de l'équation 5.6,
que ce détecteur est optimal en I'absence de bruit Gaussien: 7y : d. Par contre,
en présence de bruit Gaussien, les composantes de bruit de Ty sont corrélées,
d'où une dégradation du rapport signal à bruit en sortie de l'égaliseur. Cepen-
dant, cette dégradation est négligeable face au gain de performances apporté par
l'annulation de I'interférence multiutilisateurs. Autrement dit, les performances

restent très bonnes, malgré la corrélation des échantillons de bruit, puisque la
principale source d'erreur est l'interférence multiutilisateurs. Ce récepteur est
appelé "décorrélateur" pour sa capacité à annuler la corrélation entre utilisa-
teurs. Pour finir, soulignons que Lupas montre que la résistance 'près-loin" du
décorrélateur est, comme dans le cas du détecteur optimal basé sur l'algorithme
de Viterbi, optimale. Dans le cas d'un système asynchrone, la transformation T
peut être remplacée par un filtre à K entrées et K sorties [Lupg0].

Le décorrélateur est étendu au canal radiomobile, dans le cas asynchrone, par
Klein [Kle93] et par Zvonar [Zvo93]. Le détecteur de Klein est basé sur I'inversion
de la matrice d'intercorrélation entre formes d'ondes. La matrice à inverser est
alors de dimension (M K x M K), où M est la longueur de la séquence d'informa-
tion transmise. Zvonar, lui, utilise un filtre à K entrées et .I( sorties pour éviter
cette inversion. Ces types de détecteurs restent néanmoins très complexes. Nous
chercherons donc, par la suite, des structures de récepteurs plus simples.

Une nouvelle approche de la détection multiutilisateurs, basée sur l'égalisation
non linéaire à retour de décisions, est proposée par Duel-Hallen [Due93]. Nous

La sortie du banc de
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adaptons ce détecteur au cas du canal radiomobile et proposons une remise à
jour des coefficients des filtres avant et arrière par un algorithme adaptatif (pa-

ragraphe 5.2.3).

Pour finir, citons le récepteur de Rapajic et Vucetic pour les systèmes asyn-

chrones [Rap94a, Rapgab]. La structure de ce détecteur est radicalement diffé-

rente des précédentes puisque dans ce cas, le récepteur est mono-utilisateur et

I'interférence multiutilisateurs est éliminée par l'égalisation à suréchantillonnage.

Il n'y a donc plus de banc de filtres adaptés. Nous reprendrons cette structure en

Iui ajoutant un étage d'entrée constitué d'un filtre adapté à la séquence d'étale-

ment de l'utilisateur considéré.

5.2 Détection multiutilisateurs par égalisation

adaptative

5.2.L Chaîne de transmissron

Considérons la liaison montante (mobile vers station de base) d'un système

CDMA synchrone à 1( utilisateurs. K utilisateurs indépendants émettent donc

à travers K canaux indépendants en même temps et dans la même bande de

fréquence. Soit df 1" \rème symbole d'information, de durée [, transmis par

I'utilisateur i. On considère une modulation linéaire complexe. Comme dans le

chapitre 3 nous menons tous les calculs en bande de base, df est donc de la

forme: d!: 
"! + ig!.

Le code d'étalement, de longueur .t", associé à I'utilisateur i est:

c;(t) :
L. - l

D
È=0 "f 

-xU - kT") avec xU) :
I  s i  t  e [0,7: [
0 sinon

(5.7)

où 71 est la durée d'un élément binaire (chip)

et  c f  e  { -1 ,  +1} .
du code d'étalement (T": T,lL")
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nTs ( n + 1 )  T s (n+1)  Ts+ ( I ' t l -1 )  Tc

(n+2 )  Ts  (n+2 )  Ts+ (v { -1 )  Tc

Flc. 5-2 - Suppression de I'IES par l'introduction d'un intervalle de garde de
longueur A

Le signal étalé transmis par l'utilisateur i est donc:

A

s; ( t ) -  îo f  .c i ( t -kT" )  i :0 . . .K- r
/c=O

w-r
h;( t l :  D ' f  .6( t -kT")

/c=0

oo I{-1

r( t)  :  I  t  t* .  
"n(t  

-  i r)  * hp(t) + u(t)
i=0 È=0

(5.8)

Ce signal étalé est ensuite transmis à travers un canal sélectif en temps et en
fréquence, à llll chemins, de réponse impulsionnelle â;(t):

(5.e)

Le gain par chemin of est un processus aléatoire complexe de loi gaussienne cen-
trée. Son amplitude suit donc une loi de Rayleigh.

Par la suite nous nous intéresserons au cas synchrone (le récepteur reçoit tous les
signaux au même instant) et nous introduisons un intervalle de garde afin d'annu-
ler I'interférence entre symboles d'information introduite par le canal. Il convient
alors de remplacer 4 par r. La valeur minimale de r est : r : T, + (W - L)7"-
La figure 5-2 illustre la suppression de I'IES par I'introduction d'un intervalle de
garde de longueur A, aucune information n'est transmise durant cet intervalle de
temps. Notons que I'intervalle de garde n'élimine en rien I'interférence entre chip.
Finalement, le signal reçu, pour un système synchrone à K utilisateurs, peut

s'exprimer comme suit:

(5 .10)
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où tr.'(t) est un bruit complexe additif blanc gaussien de puissance o2.

Posons : pk(t) : c*(t) * hp(t). pÈ(t) est nulle en dehors de [0, ,1. pr(t) est la
forme d'onde associée à l'utilisateur fr. On suppose, comme dans le chapitre 3,
une estimation parfaite du canal. p6(l) est donc connue au niveau du récepteur.

Cette estimation du canal est possible en transmettant les données par paquets

et en insérant dans chaque paquet une séquence d'apprentissage connue du récep-
teur [Ste94]. Le canal, par la suite, est supposé constant sur la durée d'un paquet
de symboles d'information.

L'équation 5.10 peut être réécrite en fonction des formes d'onde prft):

oo K- l

r(t) - t  D t*.p*(t - ir) + w(t)
i=0 È=0

(5 .11)

Le premier étage du récepteur multiutilisateurs optimal est constitué d'un
banc de ff filtres adaptés aux formes d'ondes p6(t) suivis de K échantillonneurs
au rythme 1/r [Lup89]. Un tel récepteur suppose donc que tous les codes d'éta-
lement soient connus, ce qui est Ie cas à la station de base. Les échantillons

obtenus en sortie de ces échantillonneurs constituent un résumé exhaustif des
signaux transmis. Notons que ce premier étage du récepteur optimal correspond
bien au récepteur conventionnel appelé récepteur de RAKB (récepteur décrit au
chapitre 3). Le second étage est constitué des organes de suppression de I'inter-
férence multiutilisateurs et des organes de décision. Nous verrons, plus tard, que
I'interférence multiutilisateurs est supprimée par égalisation. Le système CDMA
à séquence directe décrit ici est schématisé figure 5-3.

Bxprimons maintenant la sortie 6u;ème filtre adapfé, piÇt), à I'instant nr:

pi\ - nr)w(t) dt

l_: '  r ( t )pie -  nr)  d, t

Eu l:.' ' P*(t - nr)pi| - nr) d, + I@*')'
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(D
(cI
g)

a
!t*.o
J
à
(D
9.
9'
o
f

n t
cx_r (t)

Flc. 5-3 - Système CDMA synchrone à étalement par séquence directe

Nous pouvons reprendre la description du système en notation matricielle. Ap-

pelons Y,, le vecteur constitué des sorties du banc de filtre adapté à I'instant, nr :

Y^ : lut ...vk-r)" (l'opérateur ? dénote la transposition). Il est aisé de montrer

que ce vecteur s'écrit:

Y" : l 'Dn+Wn

avec Dn : læ . . . ak-rlr l" .r".t"rrr des symboles d'information à l'instant nz.

f est la matrice I( x K, définie positive, d'intercorrélation entre formes d'ondes :

(5 .13)

(5 .14)f -

l lpoll '  
: 

k,rr- ') 
I' l

(pr - r ,po)  l lp r - t l l ' J

où (p;, pj) : $ ei(t)ei(t)dt

Wn - lrt . ..-k-rlt, u*. wT : Il:*t)" pî(t- nr)w(t) dt,, estun vecteur de bruit
gaussien centré. Le (i,, j)"^" élément de la matrice de corrélation des composantes
du bruit s'écrit :
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E [.? (,î).] : - nr)w(t)

- nr)p1(t - nr) dt

alors, il est clair que Ia matrice de corrélation des composantes de bruit est:

E lw.w;'f : o',

et la variance du bruit est donc: ElrT @?)-l: llp;ll,o,

"l l"*"" oiu
Lr n'

ot f^@*t)" ni|

o, I,:*"',pi| - rr1."1t1 at]

(c .  rcJ

(5 .16)

Puisque nous supposons le canal constant sur la durée d'un paquet d'information,
la matrice d'intercorrélation f est bien constante sur la durée d'un paquet (f ne
dépend pas de n).

L'introduction de I'intervalle de garde élimine I'IES, ce qui nous permet d'envisa-
ger une détection symbole par symbole. Le processus de décision pour le détecteur
mono-utilisateur conventionnel (récepteur de RAKE) est alors:

Dn = sgn(h) (5 .1  7 )

Les performances de ce récepteur ont été étudiées au chapitre 3. Rappelons que ce
détecteur mono-utilisateur traite les signaux des utilisateurs interférents comme
du bruit. Ce type de récepteur n'est donc optimal que si les formes d'ondes as-
signées aux utilisateurs sont rigoureusement orthogonales. Dans le cas contraire,
des seuils d'erreurs apparaissent et limitent les performances du système. Afin de
limiter I'interférence multiutilisateurs, les codes de Gold sont couramment utilisés
en raison de leurs bonnes propriétés d'intercorrélations (paragraphe 3.1.3). Pré-
cisons que I'intercorrélation de ces codes diminue avec leur longueur. De bonnes
performances demandent alors une bande de fréquence importante. Plutôt que
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de limiter l'interférence nous allons tenter de la supprimer par la détection mul-

tiutilisateurs.

Le récepteur multiutilisateurs optimal réalisant une estimation séquentielle au

maximum de vraisemblance [Lup89] est d'une complexité telle qu'on ne considère

en pratique que des détecteurs multiutilisateurs sous-optimaux. Nous allons ainsi

chercher dans la suite à éliminer les seuils d'erreurs du récepteur conventionnel

par l'égalisation linéaire et l'égalisation non linéaire à retour de décisions.

5.2.2 Détection multiutilisateurs par égalisation linéaire

égalisation par forçage à zéro

Cet égaliseur force à zéro l'interférence multiutilisateurs et n'est rien d'autre

que Ia généralisation du décorrélateur [Lup89] au cas du canal radiomobile [Kle]. %

est multiplié par l'inverse de la matrice d'intercorrélation f avant la prise de dé-

cision:

Dn:  sgn( l - lY^)  (5 .18)

Remarquons que f est la matrice d'intercorrélations des formes d'ondes; I est

donc inversible dès lors que ces formes d'ondes sont linéairement indépendantes,

ce qui est presque sûrement Ie cas en pratique.

La détection symbole par symbole en sortie de cet égaliseur ne tient pas

compte de la corrélation entre les échantillons du bruit gaussien. Les perfor-

mances de cet égaliseur seront donc limitées dans le cas d'un canal distordant

comme le canal radiomobile. Toutefois, comme la principale source d'erreur est

I'interférence multiutilisateurs, ce problème n'est pas crucial.

égalisation selon le critère de I'erreur quadratique moyenne minimum

(EQMM)

Nous cherchons maintenant à offrir un compromis entre la suppression de

I'interférence multiutilisateurs et la diminution de la puissance du bruit gaussien.

On associe à chaque utilisateur un égaliseur adaptatif à K coefficients. Soit fio
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le lcene coefficient du ieme égaliseur à I'instant nr. On appelle 4 la matrice d'élé-

ment générique ti,o. La iè*' Iigne de Tn correspond donc aux coefficients 6u ;ème

égaliseur à I'instant nr. Soit aussi zf la sortie 4u ;ème égaliseur à I'instant nr:

K-r
ti : D tT,o'yi

't=0

Nous pouvons également écrire

d'égaliseurs en parallèle :

(5.1e)

Zn, un vecteur colonne constitué des 1( sorties

Zn = Tn-tYn

avec Zn : [4 - . .r.k-r)r et Tnla matrice de dimens ion K x I{ :

I 
t:,. ttt tl,x.-, 

I
, " :  

|  
|

L t?-r,o tk-r,, tk-r,*-, )

(5.20)

(5 .21)

(5.22)

Les coefficients du iè*e égaliseur sont choisis de façon à minimiser l'erreur quadra-
tique moyenne , Ji 

- 
A (lrf - dff) - E @2r(n)). Autrement dit, les coefficients

optimaux, T;r, du ieme égaliseur sont solution de:

L'équation 5.22 montre que les coefficients optimaux sont sélectionnés afin de

rendre I'erreur orthogonale à la séquence d'entrée de l'égaliseur. C'est ce qu'on

appelle le principe d'orthogonalité. En intégrant 5.19 dans 5.22, on trouve:

dJ i  -  F ( v * . . ( ,
W: 

E \Y, i  e ; (n) )  :  Q

'1"(2'::;"-dr)l :o
L17

(5.23)



d'où:

a(v;v[r ; ,) :n@y;)

Finalement, on déduit que les coefficients optimaux sont donnés par:

lr::: ...t':,;,-,lr : e-L ',e;

avec O la matrice d'autocorrélation de la séquenceY,.:

Q : E (v;v:) et ti;: E @fY;)

(5.24)

(5.25)

(5.26)

Montrons que O et r.9; ne dépendent pas de n si le canal est constant (ce qui est
Ie cas sur la durée d'un paquet de symboles d'information).

Preuve 1 : Calculons Q - E (V;Vi),

n (u;v{) 
: 

',1ï";;ri;':';;;"*il,or,r 
+w;wr) {szr)

Posons EID|DT : Içx,xy, avec l1x,x1 la matrice identité de dimension ,I( x K, et
puisque la matrice de corrélation des composantes de bruit est exprimée par 5.16
il vient:

e : E (Y;v:): r. (rt + o2r6,x,1) (5.28)

qui est bien indépendante de n.
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Preuve 2 : Calculons t; = E (diY]) :

E (dTY:) : E (d\Q- D; + w:))

: l-E(qD) : f.

E[d7a;."1: s

El ld i l2 l :  1

EldTdi- |1 :0

(5.2e)

On voit que r9; : E (dTY}) est la ieme colonne de l* (soit encore Ia iene 1igne

de f) qui ne dépend pas de n.

Afin d'éviter l'inversion de la matrice O, nous proposons de déterminer les

coefficients optimaux en utilisant I'algorithme des moindres carrés ou algorithme

du gradient. Nous allons utiliser K algorithmes du gradient en parallèle pour

les K égaliseurs. Le pas de convergence A de ces algorithmes sera le même pour

tous les égaliseurs. En effet, la matrice O qui détermine la vitesse de convergence

de I'algorithme est commune à tous les égaliseurs. Les coefficients de la iè-t ligne

de Tn sont donc remis à jour selon :

lr1,o...tT,*-r]' = lr1,r' ...tT,k'-r)' - L(rî - d?)y: (5.30)

avec ?s : 1. Appelons {À1} I'ensemble des valeurs propres de la matrice d'au-

tocorrélation O. Les conditions de convergence de I'algorithme du gradient sont

données par [Pro89, Hay9l]. Dans notre cas elles s'écrivent:

o<A.*

H a)*
à2-L^ r t t

(5.31)
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Si la condition 5.31 est vérifiée la condition de convergence 5.32 devient:

-1,+'-{,$.'
Finalement, on en déduit une condition de convergence simple:

o ';5];

Preuve 3: Calculons 7oo1:

Tf , ,  : [Q- t ,90. . .  o- t .9r - r ]  :  o- t f *  :  (1r . ) - t  o) - t

puisque I'expression de O : n (V;V{) est donnée par 5.28, il vient:

avec P" la puissance du signal à l'entrée de l'égaliseur.

Lorsque les K algorithmes ont convergé, la matrice Tool des coefficients op-

timaux n'est autre queTorl: (f + ,'I)-',où ,I est la matrice identité d'ordre K.

Notons queTool correspond à l'égaliseur selon le critère EQMM présenté dans [Kle].

2
P"

((r'* "'r)-') ' 
: ((. ' +,'r)')-' : (, + o,r)-'

(5.33)

(5.34)

(5.35)

11t o p t  - (5.36)

L'inconvénient majeur de l'algorithme du gradient est sa lenteur de conver-

gence lorsque l'écart entre les valeurs propres maximale et minimale de la matrice

d'autocorrélation ô est important (À^orl\^;n > 1). Dans notre cas, cet écart

devient vite très important avec K croissant; en effet, la condition de conver-

gence 5.34 montre clairement que la vitesse de convergence diminue lorsque la
puissance d'entrée, i.e le niveau d'interférence, de l'égaliseur augmente. Aussi,

nous utiliserons également, au prix d'une complexité accrue, l'algorithme à conver-

gence rapide de Kalman dit "algorithme des moindres carrés rapides".
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L'algorithme des moindres carrés rapides (Kalman):

Soit 7i la ligne i de Tn, i.e. les coefficients 6u;ème égaliseur. Le problème est

de trouver Ti q.ui minimise:

avec zf, = Ti-th et 0 ( ) < 1 le facteur d'oubli. La solution est bien connue [Pro89],
les coefficients de I'égaliseur à l'instant nz sont donnés par:

Ji:D^-^ldi-"r l '
m=l

T:u)' : R;'aï avec

avec ?o : 1. Les équations

permet d'éviter I'inversion de

R"-  ÀRnt+Y;Y:

O; :  ÀO;- 1+ dTY;

Finalement, en intégrant 5.40 et 5.41
sur les coefficients de l'égaliseur:

I n" = DT.,=t ^.-^y;y:
t .f :;i--;^,-^dTY; (5'38)

5.38 conduisent à une relation récursive qui nous

Rn :

(5.37)

(5.3e)

On en déduit I'expression de,R;1 en fonction del?r]r. Posons R;' : Pn,il vient:

I I P"-rYïYl P,-rfP,:11P"_,- |  (r.+o)
^L  '  

À *Y [P " -1Y ; t

avec Ps - 61, où 0 < 6 < 1. Les équations 5.38 nous permettent également

d'écrire une relation récursive sur Ol :

(5 .41)

dans 5.38, on déduit la relation récursive

l r1, . . . t?,*-r) t :  [ r î t ' . . . r i* ' - , ] '  -  pn(r i  -  d,ny;
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Nous avons décrit ici la forme directe de l'algorithme de Kalman. Il existe
aussi un algorithme de Kalman rapide de complexité inférieure, mais puisque
les vitesses de convergence sont égales, nous nous contentons de la forme di-
recte. En comparant I'algorithme du gradient (équation 5.30) à l'algorithme RLS
(équation 5.42) on remarque que A est remplacé par Pn. Le gain en rapidité de
convergence de I'algorithme de Kalman sur I'algorithme du gradient s'explique
donc par Ie fait que la convergence de 5.30 n'est contrôlée que par un seul para-
mètre (A), tandis que la convergence de 5.42 est contrôlee par K paramètres (un
par coefficient de l'égaliseur).

5.2.3 Détection multiutilisateurs à retour de décisions

Nous souhaitons ici généraliser ie détecteur présenté dans [Due93] au cas du
canal radiomobile. La matrice d'intercorrélation f étant définie positive (en sup-
posant les formes d'ondes linéairement indépendantes, ce qui est une hypothèse
réaliste) nous pouvons réaliser la décomposition de Cholesky de cette matrice:

l :  F *TF (5.43)

le filtre de ré-F est une matrice triangulaire inférieure. Si nous appliquons
ponse (4.")-t à lu sortie du banc de filtres adaptés, il vient :

Z^ : (F*r)-' n :,UY, - FDn +,trtw^: FDn * [Jn (5.44)

où U, est un bruit blanc puisque n lU"U;rl 
: 02I. Le filtre de réponse (t.t)-t

est donc un filtre blanchissant.

Preuve 4 : Calculons la matrice d'autocorrélation du bruit:

n lu "u;rl : E l'q;w^w;' v-'f

or, la matrice n lW*W;r] est donnée par b.16 et puisque f : i[-lF, on trouve:

: a2{rfrp*T : o2rtrlrtr!-lpqr*1 : o2l1xxrc)n lu"u;rl

(5.45)

(5.46)
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L'équation 5.46 montre bien que Un est un bruit blanc.

Y^ Pème composant e de Zn s'écrit :

k-l

zT: fhtd i  + t  fn l {  +u7
i=0

(5 .47)

où ,f;,i est Ie (i, j)'*'élément de F. On voit que la première composante de Zn

(fr : 0) ne contient pas de terme d'interférence: la décision peut donc être prise

quant au symbole transmis par I'utilisateur 0 à I'instant nr. L'interférence affec-

tant la seconde composante est Ê,sdfr et nous pouvons utiliser la décision pré-

cédente pour éliminer cette interférence. Le processus est généralisable au kè*'

utilisateur, on obtient alors:

(5.48)

Le canal étant supposé parfaitement connu, les composantes de Y" peuvent

être ordonnées suivant les puissances décroissantes (la première composante est

la plus porteuse d'énergie et ainsi de suite). Ce classement des utilisateurs dans

l'ordre des puissances décroissantes est important pour garantir un bon fonction-

nement du récepteur. Nous n'étudierons pas Ia dégradation des performances du

récepteur due à un classement incorrect des utilisateurs.

Nous pouvons reprendre le développement ci-dessus en notation matricielle.

Appelons .R la matrice représentant le filtrage arrière:

dï:,s,(* -2rr,,af)

0 . . .

fz., o (5.4e)

ïx-r,o f x-r,x-,

Le processus de décision devient alors:

bn : sgn(S^) avec S^ : (Z^ - RD^): ["6' . . . ,?*-r]t

R_

0

Â,0

fr,o

0
0

0

0
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Flc. 5-4 - Structure de l'égaliseur à retour de décisions

La structure de l'égaliseur à retour de décisions est présentée figure 5-4.
La complexité du détecteur multiutilisateurs non linéaire peut être réduite

en évitant I'inversion matricieller (.F.t)-t. Nou. considérons, pour cela, cette
matrice comme un banc de K filtres avant. De la même manière la matrice ar-
rière .R est assimilee à un banc de K filtres arrière. Les coefficients des filtres
avant et arrière peuvent être remis à jour suivant l'algorithme du gradient. Nous
choisissons les coefficients de ces filtres de manière à minimiser l'erreur quadra-

tique moyenne , A (lti - dif). Pour décrire I'implémentation de cet algorithme,
écrivons ,9,,, I'entrée du détecteur à seuil à I'instant zr:

,Srr: i ["r-rY"- R-;D" (5 .51)

e t :

K-r k-7

"i 
: D rbi;'yi - I ri;' di : rb|-rY, - r|-rb* (5.52)

i=O

tl:i,; est l'élément générique de la matrice des coefficients des filtres avant, V,,, à
I'instant nr. û:, 1u \rème ligne de cette matrice, correspond aux coefficients du
filtre avanl 4u pèrne utilisateur. Les notations sont identiques pour la matrice.R,
des coefficients des filtres arrière à I'instant nr. Les coefÊcients des filtres avant
et arrière de I'utilisateur k s'écrivent:

,hï :  [0,.  .  . ,  0, rbi ,x,.  .  . , rhi ,x_r]
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Posons V!  - [ r | ,o , . . . , r l ,k - r , rh i , * , . . . , rh i ,x - r ]e tOf  : l -d$, . . . , -d \ - r ,Ut , . . . ,ak- r ] r
Alors l'équation 5.52 peut être réécrite comme: si - V*-rnl.Les coefficients des

filtres avant et arrière sont alors remis à jour suivant:

v: -- v:-,

, l :  l r i .o.  .  . , r l .n; , ,0, .  .  .0]

,hI : rhl,_r- A (ri - d,nY:'

,l: rl-r + a (s[ - dD bf

- A ("i - q) (nf)."

(5.53)

(5.54)

Finalement, nous pouvons décomposer I'algorithme 5.54 en deux algorithmes

du gradient distincts. La mise à jour des coefficients des filtres avant et arrière

6o \rème utilisateur , ,hI .t rf , se fait suivant 5.55 et 5.56 :

(c .DcJ

(5.56)

Nous pouvons également implémenter l'algorithme de Kalman. Les coefficients

des filtres avant et arrière 4u pème utilisateur sont alors remis à jour suivant 5.42

avec Of comme entrée de l'égaliseur. Dans ce cas, Pn est différent pour chaque

utilisateur; il faut donc recalculer le gain de Kalman P:AI- pour chaque utilisa-

teur. Malgré la rapidité de convergence, une telle complexité nous fera préférer

I'algorithme des moindres carrés classique.

5.2.4 Détection multiutilisateurs par égalisation linéaire

à suréchantillonnage

Le récepteur ne dispose pas toujours de toutes les séquences d'étalement (un

récepteur mobile ne connaît que la séquence d'étalement qui le concerne). En

outre, I'estimation de canal peut être délicate si ce dernier varie trop rapidement.

Ces considérations nous amènent à proposer une nouvelle structure de récepteur

sans estimation de canal et où seul Ie code de I'utilisateur désiré est connu. Ce

récepteur est, tout simplement, un détecteur mono-utilisateur où I'interférence

multiutilisateurs et I'interférence entre chip (et par conséquent entre symboles)
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AlgoriE,hme
Àdapt.atif

ÀpprenE.issage

Flc. 5-5 - Structure de l'égaliseur à suréchantillonnage

sont combattues par I'égalisation à suréchantillonnage (voir figure 5-5). La struc-
ture présentée ici a de plus l'avantage de s'appliquer indifféremment aux systèmes
asynchrones et synchrones.

Considérons le cas d'une liaison CDMA asynchrone à K utilisateurs. La forme
d'onde assignée à I'utilisateur i est, comme précédemment,le résultat de la convo-
lution du code d'étalement, c(t), avec la réponse impulsionnelle du canal:

avec W le nombre de chemins du canal. of est Ie gain complexe, dont la phase
est équirépartie sur 10,2n1,,6u \rèrne chemin. Notons que la phase de I'utilisateur i
est incluse dans la phase des gains de chemin. Le signal reçu, pour un système
asynchrone à K utilisateurs, s'écrit :

w-r
pi ( t )= la fc ; ( t -kT" )

È=0

oo K-1

r(r) :  t  D di. pr(t - ir - tr) + w(t)
i=0 È=0

(5.57)

(5.58)

où di est Ie symbole i, de durée 7", d" I'utilisateur k. ut(t) est un bruit compiexe
additif blanc gaussien de puissance o2.l;, est le retard, équiréparti sur [0,[[,
6u \rème utilisateur.

L'étage d'entrée du récepteur de I'utilisateur p est, maintenant, un filtre
adapté à Ia séquence d'étalement co(t). Appelons co,r(f) le filtre équivalent:
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re,k(t) : pr(t) * ci(to - t). Le signal à I'entrée de l'égaliseur du peme utilisa-

teur s'exprime alors par:

oo K-l

yr(t) =D t di - xr,*(t - ir - tp) + vr(t)
i-o k-o

(5.5e)

avec uo(t) : [ii-r"u(t-r)c;(tr-r)dr le bruit gaussien centré de variance llcoll2o2 ,
où llcoll2 : ff"lco$)l2dt. Ce signal est suréchantillonné au rythme lfT1, avec

Tt : T"lM où M est un entier. Le signal suréchantillonné s'écrit classiquement :

oo K-1

ao@T) : t D at. xp,*(nTy - ir - tt) * uo@Tt)
i=0 È=0

(5.60)

Ce signal suréchantillonné, entaché d'interférence multiutilisateurs et d'interfé-

rence entre chip, est filtré par un filtre RIF à I{" coefficients. L'entrée du détec-

teur à seuil s'écrit:

_ n _
& n -

Nc-1

t
rn=O

t i , )yo@T,-*Tt) - f^-ï : (5 .61)

où Yf est la séquence d'entrée de l'égaliseur de I'utilisateur p à l'instant n?".

Les coefficients de l'égaliseur sont choisis de manière à minimiser I'erreur qua-

dratique moyenne n@i@\ : n (l"i - qf). De la même manière que dans le

paragraphe 5.2.2,Ies coefficients optimaux peuvent être calculés en invoquant le

principe de I'orthogonalité. On trouve:

Tlol: l i 'r lo tp: E (qv:-) (5.62)

fo est la matrice d'autocorrélation de la séquence d'entrée du pè*' égaliseur. Les

coefficients de l'égaliseur p sont remis à jour suivant l'algorithme du gradient:

lri,o. . .t|,*"-'f' : lt;o'. . . r;rri-r]t - a (ri - a;) u:.
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Nous pouvons également implémenter un algorithme de convergence rapide RLS:

lr;,o. . .tî,*.-rl' : lrio'. . .r;rr:-,]' - pn ("i - q) v.:- (5.64)

avec Pf donné par l'équation 5.40 où % est remplacé par Y!.

5.3 Simulations

On considère une modulation MDP-4 (Modulation par Déplacement de Phase
à 4 états). d! est donc de la forme : d! : 

"f 
+ j 0! auec a!, p! € t-#", ft). Nou,

utilisons des formes d'onde carrées. Nous fixons le débit chip à D":4 Mchipls,
la bande de fréquence occupée est donc constante. L'émission est de type émis-
sion par paquets, un paquet étant composé d'une séquence d'apprentissage suivie
d'une séquence de symboles utiles. La séquence d'apprentissage sera utilisée pour
l'estimation de canal et par les algorithmes adaptatifs pour déterminer les coefr-
cients optimaux de l'égaiisation. Nous supposons que le canal reste constant sur
la durée d'un paquet et considérons le cas particulier d'un mobile piéton. Nous
verrons que cette hypothèse nous place dans le cas dtun canal très lentement
variable, permettant ainsi de constituer des paquets de longueur suffisante pour
y inclure la séquence d'apprentissage et une séquence utile de longueur consé-
quente. L'étalement des retards de la réponse impulsionnelle du canal est fixé à
700 ns. La combinaison de D" et de l'étalement des retards conduit à un canal
à 3 chemins (équation 2.8). Le canal est modéiisé par un filtre RIF de la même
manière que dans le chapitre 3. La bande de fréquences assignée aux systèmes de
radiocommunications avec les mobiles de troisième génération sera probablement
celle des 2 GHz, ce qui donne, pour une vitesse moyenne de déplacement du
mobile d'environ 5 kmlh (hypothèse du pire cas), une fréquence Doppler maxi-
male f6: I0 Hz.

Les performances des différents récepteurs présentés aux paragraphes précé-
dents sont données en fonction d'un rapport signal à bruit (RSB) par bit moyen
en sortie du banc de filtres adaptés, c'est-à-dire avant I'opération d'égalisation.
Ce RSB est obtenu en moyennant d'abord le RSB par bit maximum en sor-
tie du kè*" frltre adapté par rapport aux difiérents canaux radiomobiles et en
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moyennant ensuite les K RSB moyens ainsi obtenus par rapport aux utilisateurs.

Le RSB par bit maximum en sortie 6u pètne filtre adapté est:

llP"ll'
ttr - 

2o2

Le facteur I12 est drl à Ia modulation MDP-4.

(5.65)

(5.67)

Les résultats obtenus sont comparés aux performances du détecteur convention-

nel et à une borne inférieure, appelée borne du filtre adapté, définie dans [Kle] par :

PMFbound= 
# à' lo* 

,"(ro)p(to)d(to) (5.66)

avec P"(1p) la probabilité d'erreur binaire d'une MDP-4 dans un canal à bruit

additif blanc gaussien et P(1p) la densité de probabilité du RSB par bit 76.
Puisque % est le RSB maximum par bit en sortie 4u \rème filtre adapté, la

borne 5.66 est, en fait, équivalente aux performances du système pour 1 utili-

sateur en I'absence d'interférence entre symboles. Ce sont donc les meilleures

performances qu'on puisse obtenir, quelle que soit la structure du récepteur.

Considérons tout d'abord un étalement par code de Gold de longueur L27. Le

débi t  u t i le  est  donc de2lT" :2D. lL" :63 kb i t ls .  Le nombre de symboles N

sur lequel le canal est quasiment constant est donné en fonction du temps de

cohérence (At)" du canal par:

^r (ar)"
/ v : - :

L"T" 2faL"T"

Pour /4 : t0 Hzr le canal est constant sur environ 1575 symboles. Rappelons

que dans le cas d'une fréquence Doppler maximale de 50 H z (chapitre 3, mobile

se déplaçant à 30 kmlh) le canal était constant sur seulement 315 itérations.

Nous supposons ces valeurs suffisantes pour une estimation parfaite du canal.

Les figures 5-8 à 5-11 donnent I'erreur quadratique moyenne (EQM) en sortie
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d'égaliseur, sur un paquet d'information où le canal est constant, en fonction

du nombre de symboles transmis (nombre d'itérations des algorithmes de conver-
gence) et pour les deux algorithmes de convergence (gradient et Kalman). L'EQM
est moyennée sur les ,I( utilisateurs, elle est représentée pour différents nombres
d'utilisateurs et pour différents niveaux de bruit. On constate que la vitesse de
convergence des algorithmes adaptatifs dépend peu du niveau de bruit. Ceci est dri
au fait que c'est I'interférence multiutilisateurs qui est la principale source de dé-
gradation. Par contre, la vitesse de convergence des algorithmes chute rapidement
avec le nombre d'utilisateurs K. Les deux algorithmes sont équivalents pour .K
faible, tandis que I'algorithme de Kalman est le plus rapide lorsque .K devient

grand (figures 5-8 et 5-11). D'autre part, on sait que la vitesse de convergence
est déterminée par le rapport \^or l À^;n, où .\-o" et À^;n sont respectivement
les va.leurs propres ma>cimale et minimale de la matrice d'autocorrélation de la
séquence d'entrée des égaliseurs: O = n (V;Uf) (Ot"r \*o,/À^;n se rapproche

de 1, plus les algorithmes convergent rapidement). Nous calculons donc À^o,f À*;n
pour différentes configurations de bruit et pour différents nombres d'utilisateurs.
Les résultats de cette étude, présentés au tableau 5.1, confirment bien que la
vitesse de convergence dépend peu du niveau de bruit tandis qu'elle diminue

avec K.

K
ô 15 30

:,
I

(dB)

10 2.24 , f  . o , 16.87
22 2.25 6.23 18.76
40 2.28 6.25 20.23

Tee.5.1 - Rapport À^o,/À^;n pour un système à étalement par code de Gold
de longueur 727

Pour finir, remarquons que la vitesse de convergence de l'algorithme de Kal-
man est approximativement inversement proportionnelle au nombre d'utilisa-
teurs ; en effet, Ie nombre d'itérations nécéssaire à la convergence triple (environ)
lorsque K passe de 5 à 15 et double lorsque K passe de 15 à 30. Comparons main-
tenant les vitesses de convergence avec le temps de cohérence du canal (exprimé

en nombre de symboles sur lequel le canal est constant). Mis à part pour 5 utili-
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sateurs, aucun des deux algorithmes ne converge en moins de 315 itérations. Par

contre, lorsque Ta : 70 H z, Ie temps de cohérence devient suffisamment grand

pour pouvoir constituer des paquets comprenant une séquence d'apprentissage,

de longueur suffisante pour permettre aux algorithmes de converger, et un nombre

conséquent de symboles d'information. L'amélioration des performances due à la

détection multiutilisateurs ne sera donc pleinement effective que dans le cas de

récepteurs se déplaçant lentement (typiquement des piétons). Remarquons éga-

Iement que le temps de convergence de l'algorithme du gradient est inacceptable

pour 1( - 30, on lui préferera donc I'algorithme de Kalman lorsque les valeurs

de K deviennent importantes.

Les performances du systèmesont présentéesfigure 5-I2 et 5-13 pour 15 et 30

utilisateurs. La borne du filtre adapté donne les meilleures performances possibles.

Le seuil d'erreur apparaît clairement dans le cas du récepteur conventionnel. L'in-

terférence multiutilisateurs est bien éliminée par l'égalisation. Remarquons que,

dans la zone de faibles rapports signal à bruit, l'égalisation selon le critère du mi-

nimum de l'erreur quadratique moyenne donne bien de meilleures performances

que l'égalisation selon le critère forçage à zéro. Le détecteur non linéaire à re-

tour de décisions donne les meilleures performances, d'ailleurs très proches de Ia

borne inférieure pour les forts rapports signal sur bruit. Du fait des bonnes pro-

priétés d'intercorrélation entre les codes de Gold, les récepteurs multiutilisateurs

supportent très bien I'augmentation du nombre des utilisateurs. Ainsi le système

à 30 utilisateurs présente, par rapport au système à 15 utilisateurs et pour une

probabilité d'erreur de 1.10-3, une dégradation d'environ seulement 0.5 dB pour

les détecteurs linéaires tandis que le détecteur non-linéaire reste insensible. Afin

d'étudier la robustesse des récepteurs face à I'augmentation du nombre d'utili-

sateurs, nous traçons ies performances en fonction de K pour un rapport signal

à bruit constant (voir figure 5-14). Les résultats montrent que les performarrces

du détecteur non-linéaire sont quasiment constantes entre 10 et 80 utilisateurs.

Les performarrces des détecteurs linéaires restent, quant à elles, très bonnes puis-

qu'elles varient seulement entre 1.10-3 et 4.10-3 lorsque I'on passe de 10 à 80

utilisateurs.

Le réseau de courbes 5-14 nous permet également d'évaluer le gain, en terme de

capacité, de Ia liaison. Supposons que l'on veuille une qualité de service de 2.10-3

pour un rapport signal à bruit de 14 dB à I'entrée du détecteur à seuil. Les dé-

r31



tecteurs linéaires autorisent alors une capacité de 40 utilisateurs contre 5 avec
un détecteur conventionnel. Autrement dit, dans ce cas précis, la capacité est
multipliee par 8 grâce à la détection multiutilisateurs linéaire. Le détecteur non-
linéaire, quant à lui, autorise le nombre maximum d'utilisateurs (129). Le gain
de capacité est donc maximal, soit 12915.

Puisque l'intercorrélation entre formes d'ondes n'est plus une limitation ma-
jeure des performances, étudions maintenant le comportement du système pour
un étalement par codes quelconques de longueur 20. Ces codes sont générés de
manière à être linéairement indépendants mais ils ne présentent aucune propriété

remarquable d'intercorrélation. L'intérêt de choisir des codes d'étalement de faible
longueur est d'augmenter le débit utile, tout en conservant le même encombre-
ment spectral et en garantissant l'élimination de l'interférence multiutilisateurs
à I'aide des égaliseurs adaptatifs. Le débit utile est maintenant porté à 400 kbit ls.

Pour /4 : L0 Hz,le canal est constant sur environ 10000 symboles, tandis
que pour fa : 50 H z on trouve un canal constant sur 2000 itérations. Comme Ie
montre I'erreur quadratique moyenne en sortie d'égaliseur (figures 5-16 et 5-15),
la convergence des algorithmes adaptatifs est plus lente qu'avec un étalement par

code de Gold. Ceci est dri à la mauvaise intercorrélation entre formes d'onde qui

rend plus difficile la convergence des algorithmes adaptatifs. On déduit égale-
ment des figures 5-15 et 5-16 (ces courbes donnent I'erreur quadratique moyenne
pour 5 et 15 utilisateurs) que la vitesse de convergence de I'algorithme du gra-

dient n'est plus suffisante dès que le nombre d'utilisateurs devient trop important.
Cette tendance est confirmée par l'étalement des valeurs propres de la matrice
d'autocorrélation o pour différents nombres d'utilisateurs (Tableau 5.2).

I 22 25.29 159.3

Tns. 5.2 - Rapport À,oorf À-;,, porlr un système à étalement par code quelconque

de longueur 20

On utilisera donc, pour ce type de code, I'algorithme à convergence rapide de
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Kalman. Ce dernier converge suffisamment rapidement pour construire des pa-
quets contenant un nombre conséquent de symboles d'information et ce, quel que

soit le temps de cohérence (fréquence Doppler) considéré.

Les performances du récepteur conventionnel sont considérablement dégra-

dées du fait de la mauvaise intercorrélation entre codes. Par contre, les détecteurs

multiutilisateurs éliminent toujours l'interférence et donc les seuils d'erreur. Tou-

tefois, les performances en sortie d'égaliseur sont dégradées par rapport à un
étalement par codes de Gold. On peut estimer la dégradation, pour les détec-
teurs linéaires, à environ 4 dB pour une probabilité d'erreur de 1.10-3 et seule-

ment 1 d-B pour le détecteur non linéaire (pour la même probabilité d'erreur).
Dans la pratique, on pourra donc choisir des codes d'étalement de Gold de faible

longueur. Le récepteur conventionnel, contrairement aux détecteurs multiutilisa-

teuts, résiste très mal à I'augmentation du nombre d'utilisateurs (voir figure 5-18).

D'après la figure 5-18, on voit que les détecteurs linéaires permettent de porter Ie
nombre d'utilisateurs de 1 à 15 pour une probabiiité d'erreur de 1.10-3. Compa-
rons maintenant les récepteurs à étalement par code quelconque avec un système

classique à étalement par code de Gold de longueur 127. Pour une probabilité

d'erreur de 1.10-3, la capacité est de 15 utilisateurs contre 7. Ce récepteur est
donc très intéressant puisqu'on multiplie la capacité par plus de 2 tout en multi-
pliant Ie débit utile par I27120:6.35, il en résulte un gain de l'efficacité spectrale

de 2 x 6.35 : L2.7. Le détecteur non-linéaire permet encore une fois au système

de supporter la capacité maximale, soit 20 utilisateurs.

Nous étudions maintenant un système à étalement par code de Gold de lon-
gueur 31. Le débit utile est donc de 258 kbitf s,le canal est quasiment constant

sur environ 6450 symboles pour /a : I0 Hz et 1290 symboles pour /a :50 Hz.
D'après Ia figure 5-19, on voit que ces valeurs sont suffisamment grandes pour que
les algorithmes adaptatifs convergent. La vitesse de convergence de I'algorithme
du gradient est inférieure à celle obtenue dans le cas d'étalement par code de
Gold de longueur L27. Cela s'explique par le fait que la puissance de I'interfé-
rence, pour un étalement par codes de Gold, est inversement proportionnelle à
la longueur des séquences de Gold (figure 5-19 et tableau 5.3). L'algorithme de
Kalman est, quant à lui, quasiment insensible au changement de iongueur de code.

La figure 5-20 montre les performances du système à étalement par code de
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K
o 15 30

I 22 5.82 75.r 447

TeS. 5.3 - Rapport À*o,/À*tn pour un système à étalement par code de Gold
de longueur 31

Gold de longueur 31 pour 15 utilisateurs. Comparons les performances avec celles
obtenues dans le cas d'un système à étalement par code de Gold de longueur I27.

La dégradation, pour les détecteurs linéaires, est seulement d'environ 1.4 dB pouir

une probabilité d'erreur de 1.10-3 et nulle pour les détecteurs non-linéaires. Ce-
pendant, ces dégradations sont négligeables devant l'augmentation du débit utile
de L27l \L .

Les constellations de la modulation MDP-4 en sortie d'égaliseur (entrée du
détecteur à seuil) montrent clairement, pour un système à 15 utilisateurs, I'effet
de I'annulation de I'interférence sur le signal. Ces constellations sont représentées

figures 5-2I à 5-25 pour les différents récepteurs avec un rapport signal à bruit
de 20 dB. Remarquons que les constellations 5-21 et 5-22 illustrent très claire-
ment la supériorité des systèmes conventionnels à codes de Gold sur ceux à codes
quelconques. L'effet de I'annulation de I'interférence multiutilisateurs est très net
lorsque l'on compare les constellations des détecteurs conventionnels 5-21 et 5-22
à celles des détecteurs multiutilisateurs linéaires (figures 5-23 et 5-24) et non li-
néaires (figures 5-25). Nous ne considérons pas ici le détecteur multiutilisateurs
à égalisation selon le critère EQMM, ce dernier donnant des résultats similaires
au critère FZ pour ce niveau de bruit.

Etudions maintenant la résistance de nos récepteurs au problème "près-loin".
Considérons, pour cela, un système à 2 utilisateurs avec I'énergie u.r2 de I'uti-
lisateur 2 supérieure à l'énergie u.'1 de I'utilisateur 1. Les performances du ré-
cepteur associé à l'utilisateur 1 sont données en fonction du rapport des éner-
gies w2fq pour un RSB par bit maximum en sortie du filtre adapté de I'uti-
lisateur I constant. Les résultats, présentés figures 5-26 et 5-27, montrent bien
que, contrairement aux détecteurs conventionnels,les détecteurs multiutilisateurs
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FIc. 5-6 - Constellation représentant les sauts de phase entre deux symboles

d'information en MDP-4 différentielle

linéaires et non linéaires résistent parfaitement au problème "près-loin", quel que

soit le type de code d'étalement.

Considérons maintenant la modulation MDP-4 différentielle. Rappelons que

cette modulation permet d'éviter I'estimation des paramètres du canal. La constel-

lation de la MDP-4 différentielle est représentée figure 5-6.

Le récepteur est un récepteur de RAKE différentiel avec recombinaisons des

signaux à gains égaux (voir figure 5-7). La sortie du filtre adapté à la séquence

d'étalement de l'utilisateur k, sur 1^;ème branche, s'écrit à I'instant nr :

U?,7
f  iTc*(n*L)r- t

J iT.+nr
r ( t ) c i ( t - iT " -n r )d t  avec  f  :0 . . .W-1  (5 .68)

Développons l'équation 5.68 pour un canal à lltrl chemins et pour K utilisateurs.

Si le canal est toujours modélisé par l'équation 5.9, il vient:

ai,r : uT" - nr)ci(t - iT" - nr) dt *

) dt (5.6e)

K-t W -r 
r iTc*(n*t)r

t t aioi l.^ 
' c,(t -

u=0 z=O J al c+rlj

r iTc*'(n*\)r

l_  c i ! - iT . -nr )w( t
JiT.+nr
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où di est le symbole transmis sur l'intervalle fnr,(n + I)rl par I'utilisateur u.
Réécrivons cette équation sous forme matricielle:

yi,* : < co(, - uT" - nr), 
"o(t 

- iT. - nr) >, . . .

1

li
w-7

Do3
u=O

w-1
ç' ' )  L
u=O

d3

dk-,

ak-r 1 
"x-r(t  

-  uT" - rr) ,ru(t  -  iT. -"r ,  t l  
"

*.7,*

On en déduit aisément:

Y' i , : l ;D*+W;

avec Y] : lA?,o,. . .,Uîx-|" et où Wi est un vecteur Gaussien
f; est une matrice d'intercorrélation, de dimension (K x K),
nérique est donné par:

w_r
fi,o = D oi < 

",(t 
- uT"),rr(t - iT") >

u=O

(5.70)

(5 .71 )

à 1( composantes.

dont I'élément gé-

(5.72)

On retrouve bien le même genre d'équation que dans le cas d'une modulation
linéaire (équation 5.13). Nous proposons donc de combattre I'interférence mul-
tiutilisateurs en introduisant un égaliseur adaptatif selon le critère EQMM sur
chaque branche du récepteur (figure 5-7). L'entrée de l'égaliseur, à I'instant nr,
de Ia branche i est alors: Yj. Les coefficients des égaliseurs sont remis à jour
par les algorithmes du gradient (5.30) ou de Kalman (5-42). Nous envisagerons
également une recombinaison des signaux par sélection de la branche présentant
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c i ( - t ) c i ( - t )

nr+ (w- l )Tc

Ftc. 5-7 - Récepteur multiutilisateurs différentiel
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le rapport signal sur bruit maximal, un seul égaliseur par récepteur étant alors
nécéssaire. Nous supposons toujours un canal à trois chemins. Les paramètres de
la simulation restent inchangés. Les performances sont comparées à une borne
inférieure, donnée par les performances d'un système à 1 utilisateur sans IES, et
aux performances du RAKE différentiel. Les performances sont toujours données
en fonction de: 7 (équation 5.65 moyennée sur K canaux et K utiiisateurs) de
manière à comparer les deux techniques de modulation.

Les nombres de symboles sur lesquels ie canal est constant restent identiques
à ceux trouvés dans le cas d'un système multiutilisateurs à modulation MDP-
4. L'étude de Ia vitesse de convergence des algorithmes adaptatifs (figures 5-28
à 5-32) nous amène à choisir, exclusivement,l'algorithme de Kalman comme al-
gorithme adaptatif. En effet ce dernier est, de loin, supérieur à I'algorithme du
gradient pour les forts rapports signal à bruit et lorsque le nombre d'utilisateurs
devient important. Si I'algorithme de Kalman est implémenté, alors la comparai-
son de la vitesse de convergence et du temps de cohérence du canal conduit aux
mêmes conclusions que dans le cas du système multiutilisateurs à MDp-4.

Les performances d'un récepteur multiutilisateurs différentiel pour 15 utili-
sateurs et pour un étalement par codes de Gold de longueur 127 sont données
figure 5-33 . Les performances de ce même système pour un étalement par codes
quelconques de longueur 20 sont données figure 5-34. Le gain en débit binaire
utile est toujours égal à 400163, mais la dégradation du rapport signal à bruit
est maintenant de 7 dB pour une probabilité d'erreur de 1.10-3. Le prix à payer
pour assurer ce TEB tout en évitant I'estimation de canal est une dégradation
du rapport signal à bruit de 7.5 d-8, pour un étalement par codes de Gold, et
de 9 dB pour un étalement par codes quelconques (comparaisons des perfor-
mances en MDP-4 et MDP-4 différentielle). Nous avons vu que la recombinaison
par sélection permettait de n'utiliser qu'un seul égaliseur par récepteur, les per-
formances d'un tel détecteur sont données figures 5-35 et 5-36 pour un étalement
par code de Gold et par code quelconque. La dégradation due à l'utilisation
de codes quelconques par rapport aux codes de Gold est maintenant de 12 dB
pour une probabilité d'erreur de 1.10-2 (pour une recombinaison par séiection).
Aux vues de ces mauvaises performances, nous proscrivons la combinaison de la
sélection et des codes quelconques. Evaluons maintenant la dégradation due à
l'emploi de la sélection par rapport à la recombinaison à gains égaux. Les résul-
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tats sont tout à fait satisfaisants puisque, pour une probabilité d'erreur de 1.10-3,

la dégradation est de seulement2 dB pour un étalement par code de Gold de lon-

gueur I27 et de7 dB pour un étalement par code quelconque de longueur 20 (pour

une probabiiité d'erreur de 1.10-2). En conclusion on utilisera, dans le cas de la

recombinaison à gains égaux, n'importe lequel de ces codes. Par contre, dans le

cas de la recombinaison par sélection on utilisera de préférence des codes de Gold.

La figure 5-39 donne les performances du détecteur multiutilisateurs avec éga-

lisation adaptative à suréchantillonnage. Le système est maintenant asynchrone,

I'intervalle de garde n'a donc plus lieu d'être, et chaque retard utilisateur est

équiréparti sur la durée 7i d'un symbole. Les paramètres de Ia simulation res-

tent inchangés et les performances sont toujours données en fonction de: 7. Les

performances sont compa.rées à la borne inférieure 1 utilisateur et aux perfor-

mances du récepteur de RAKE avec recombinaison des signaux à rapport si-

gnal sur bruit maximal. Nous choisissons une valeur courante du coefficient de

suréchantillonnage : M : 2. De plus, nous désirons que I'action de l'égaliseur

s'étende sur la durée d'un symbole, d'où un nombre de coefficients de I'égaliseur

égal à N" - 2L". L'avantage de ce type de récepteur est que la complexité est

fixe et ne dépend plus du nombre d'utilisateurs. Toutefois, une telle simplicité se

paie par une dégradation du rapport signal à bruit de 2 d,B, par rapport à un

détecteur multiutilisateurs selon le critère EQMM (figure 5-20), pour une proba-

bilité d'erreur de 1.10-3. La figure 5-37, donnant I'erreur quadratique moyenne

en fonction de I'indice d'itération pour un rapport signal à bruit infini et pour un

canal à 1 et 3 chemins, montre clairement que l'interférence multiutilisateurs est

efficacement combattue par I'égalisation à suréchantillonnage. L'erreur quadra-

tique moyenne en fonction de I'indice d'itération pour un rapport signal à bruit

de 15 d,B pour les deux types d'algorithmes envisagés est donnée figure 5-38. Il est

alors clair que l'algorithme de Kalman est, dans ce cas, très nettement supérieur

à I'algorithme du gradient. De plus, Rapajic et Vucetic montrent que le récep-

teur, basé sur l'égalisation à suréchantillonnage, est résistant face au problème

"près-loin" [Rap94a].
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K = 15, W = 3, Lc = 127, Gamma = 40 dB, MDP-4
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K = 5, W = 3, Lc = 20, Gammà=22 dB, MDP-4 D
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K = 15, W = 3, Lc=20, Gamma = 40 dB, MDP-4 D
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5.4 Conclusion

Nous avons présenté plusieurs types de détecteurs multiutilisateurs adapta-
tifs pour des systèmes synchrones de radiocommunications à accès multiple de
type CDMA. L'interférence multiutilisateurs inhérente aux systèmes CDMA est
combattue dans un premier cas à I'aide d'un égaliseur linéaire (selon les critères
du minimum de I'erreur quadratique moyenne ou du forçage à zéro) et dans un
second cas à l'aide d'un égaliseur à retour des décisions. Nous envisageons les mo-
dulations MDP-4 et MDP-4 différentielle, cette dernière permettant de s'abstenir

de I'estimation de canal. Les coefficients des égaliseurs sont remis à jour par l'al-
gorithme du gradient ou l'algorithme de Kalman. Les performances sont évaluées
par simulations et les résultats sont comparés à une borne inférieure, appelée
borne du filtre adapté. Les résultats des simulations indiquent clairement que la
présence d'égaliseurs adaptatifs dans le récepteur améliore grandement les perfor-

mances d'un récepteur mono-utilisateur conventionnel. Ainsi, les seuils d'erreur
caractéristiques de I'interférence multiutilisateurs disparaissent. Ces récepteurs
autorisent donc des codes d'étalement quelconques de faibles longueurs, ce qui
permet d'augmenter le débit binaire utile. Nous montrons également que ces dé-

tecteurs résistent parfaitement au problème "près-loin". Dans le cas d'un système
asynchrone, nous proposons un récepteur mono-utilisateur où l'interférence mul-
tiutilisateurs est combattue par l'égalisation adaptative à suréchantillonnage. Les
seuils d'erreur sont toujours éliminés et la complexité du récepteur ne dépend plus

du nombre d'utilisateurs.
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Chapitre 6

Conclusions et perspectives

Dans ce mémoire, nous étudions tout d'abord les performances d'une liai-

son radiomobile de type CDMA. Nous envisageons plusieurs types de récepteurs

mono-utilisateurs: le récepteur de RAKE cohérent, qui nécessite une estimation

du canal, et le récepteur de RAKE différentiel qui, au prix d'une légère dégrada-

tion, permet de s'affranchir de cette estimation, parfois délicate. Nous montrons,

par calcul et par simulation, que l'étalement de spectre implique une transmis-

sion large bande qui peut être vue comme une forme de diversité, cette dernière

étant exploitée par le récepteur de RAKE. Nous montrons également que les

performances de ces détecteurs sont limitées par I'interférence multiutilisateurs.

Ainsi il existe une probabilité d'erreur non nulle, appelée seuil d'erreur, lorsque

le rapport signal sur bruit à l'entrée du récepteur tend vers I'infini. La capacité

maximale de Ia liaison est déterminée par le seuil d'erreur maximal admissible.

On en déduit que la capacité de la liaison CDMA est seulement limitée par le

niveau de I'interférence multiutilisateurs et que la moindre réduction de cette

interférence se traduit par une augmentation de la capacité maximale admissible.

Nous montrons également que Ia diversité d'espace peut considérablement amé-

liorer les performances et abaisser les seuils d'erreur. Nous en déduisons I'ordre

de diversité total, défini comme l'ordre de diversité du récepteur de RAKE mul-

tiplié par le nombre d'antennes du système, minimal et nécessaire pour assurer

une certaine capacité pour une certaine qualité de service (seuil d'erreur fixé).

Dans un second temps, nous évaluons les performances moyennes d'un réseau

CDMA microcellulaire. Nous définissons, pour cela, les critères d'évaluation et

proposons une méthodologie de simulation. Mis à part les modèles à base de lan-
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cer de rayons, il n'existe pas de modélisation générale de la propagation en milieu
microcellulaire. Le temps de caicul du lancer de rayons étant, pour des opérations
de simulations de réseau, prohibitif, nous développons notre propre modélisation
de la propagation basée sur I'utilisation d'un graphe des rues. Une campagne
de mesures nous permet de vérifier que l'écart-type de I'erreur moyenne reste
inférieur à 6 dB., ce qui est très satisfaisant pour ce type d'environnement. Ce-
pendant, le nombre de mesures effectuées n'étant pas suffisant pour une complète
validation du modèle, nous préconisons de la parfaire par une nouvelle campagne
de mesures spécifiquement microcellulaire.

Nous utilisons ce modèle pour évaluer, par simulation, les fonctions de répar-
tition du C/I pour un réseau microcellulaire implanté au centre ville de Metz.
Nous relions ces C/I moyens à une qualité de service moyenne en utilisant les
résultats du calcul des performances et en déduisons, pour les liaisons montantes
et descendantes, la probabilité de bon fonctionnement. Nous montrons également
comment un contrôle de puissance imparfait nuit à la capacité. Nous évaluons
I'impact du soft handoff (macrodiversité dans la zone de handover) sur la ca-
pacité des liaisons montantes et descendantes. Nous montrons que dans le cas
microcellulaire cette technique a, contrairement au cas macrocellulaire, peu d'ef-
fet sur la capacité. Nous expliquons cela par le fait que les zones de soft handoff
sont confinées autour des coins de rues, donc aux limites de cellules. Par contre,
le soft handoff est une technique qui devrait nettement réduire le taux d'échec de
handover. La vérification de cette hypothèse nécessiterait un niveau de simula-
tion plus développé. En effet il faudrait, pour évaluer le taux d'échec de handover,
considérer tous les interférents en mouvement. Cela implique de gérer leur dépla-
cement et leur vitesse (ralentissements, arrêts, etc...), allouer la ressource, gérer
les handover éventuels et affecter des durées de communication à chaque utilisa-
teur.

Finalement, nous proposons différentes structures de récepteurs multiutilisa-
teurs permettant d'augmenter considérablement la capacité d'une liaison CDMA.
Nous considérons, tout d'abord, le cas d'un système synchrone dans lequel les
signaux utilisateurs sont synchronisés au niveau du récepteur. De plus, nous sup-
primons I'interférence entre symboles en introduisant un intervalle de garde, ainsi
nous pouvons opérer une détection symbole par symbole. Ces simplifications per-
mettent d'envisager un récepteur où I'interférence multiutilisateurs est combattue
par l'égalisation adaptative linéaire et non-linéaire, ces structures étant beau-
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coup moins complexes que celles proposées dans Ia littérature. Là encore, nous

envisageons une modulation linéaire et une modulation différentielle, permettant

d'éviter l'estimation de canal. Nous montrons que ces récepteurs éliminent com-

plètement les seuils d'erreurs du détecteur conventionnel, principale cause de la

limitation de la capacité d'une liaison CDMA. L'interférence multiutilisateurs éli-

minée, l'intercorrélation entre formes d'onde n'est plus un problème crucial et on

peut alors envisager des séquences d'étalement quelconques de faible longueur (20

bits) ; nous augmentons donc considérablement le débit utile de la liaison. Puisque

ces détecteurs nécessitent la connaissance des séquences d'étalement de tous les

utilisateurs nous les implantons, pour des raisons de confidentialité, au niveau de

la station de base. Pour ces mêmes raisons de confidentialité, Ie récepteur mo-

biie d'un utilisateur ne doit connaître que son code d'étalement. En conséquence

nous présentons, pour un système asynchrone, une structure de détecteur mono-

utilisateur où l'interférence entre symboles et I'interférence multiutilisateurs sont

combattues par l'égalisation à suréchantillonnage. Ce récepteur permet d'éviter

I'estimation de canal et élimine toujours les seuils d'erreur. Nous montrons que

ces récepteurs luttent optimalement contre le problème "près-loin", ce qui per-

met de supprimer le contrôle de puissance dont les imperfections dégradaient les

performances du réseau.

Du fait de la vitesse de convergence des algorithmes adaptatifs, les détecteurs

multiutilisateurs ne sont applicables que pour des mobiles se déplaçant relative-

ment lentement: milieux intérieurs ou microcellulaires. Ce critère n'est pas trop

limitatif puisque c'est uniquement dans ces milieux que la densité d'utilisateurs

est la plus importante. Nous avons, dans l'étude des performances du détecteur

conventionnel et des détecteurs multiutilisateurss, toujours supposé une synchro-

nisation du système et une récupération de porteuse parfaites. Or, ces problèmes

sont loin d'être triviaux, surtout dans le cas de I'implémentation des détecteurs

multiutilisateurs dans la liaison montante. L'estimation de canal était également

supposée parfaite. Cependant, il serait primordial d'étudier les performances et

la résistance au problème "près loin" de ces détecteurs lors d'une estimation de

canal imparfaite; nous devons également vérifier, dans ce cas, que la vitesse de

convergence des algorithmes adaptatifs reste acceptable. L'étude de ces problèmes

constituerait, à elle seule, un autre travail de thèse.
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Annexe A

Le modèle de Saleh et Valenzuela

Ce modèle reprend la notion d'indépendance des chemins. Les groupes et ies

chemins sont reçus de manière aléatoire suivant une loi de Poisson respectivement

de paramètres constants A et À (,\ ) A soit beaucoup plus de chemins que de

groupes par unité de temps). Classiquement le canal est modélisé par un filtre

transversal de réponse impulsionnelle :

h(t1 :Ë Ë Bplexp(j0p,)6(t - Tt - rrt)
J=0 Ë=O

(4 .1 )

?7 est I'instant d'arrivée dr lene groupe, soit le premier rayon du groupe /. 4s
est le retard 6u pème rayon du groupe / par rapport au premier rayon du même

Sroupe.

La variable aléatoire T1, ott premier rayon de chaque groupe, est distribuée condi-

tionnellement à I'instant précédent î-r suivant une loi de Poisson de para-

mètre A:

p(TtlTt-t):  Aexp(-n(A - r i-t)) (A.2)

avec Ts: 0. La variabie aléatoire 141, ou position 4u \rème rayon au sein du

groupe /, est distribuée conditionnellement à r1t-r)t suivant la loi de Poisson de
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paramètre ).

p(411r6-gr) : À exp(-.\(4r - r(r-r)r)) (A.3)

avec rss - 0 et À le nombre moyen de rayons par unité de temps, À le nombre
moyen de groupes par unité de temps : r I lt est donc la durée moyenne d'un

Sroupe. La distribution des groupes étant une loi de Poisson on peut définir la
probabilité d'avoir zz groupes dans l'intervalle A?:

p(n):  (4" 'Â) 'exp (-#)

La variable 0p7 est uniformément répartie sur [0,2r.[.

(A.4)

La puissance moyenne Op de chaque rayon est modélisée par une distribution
exponentielle du groupe à I'instant 4 et à I'intérieur du groupe à I'instant 41
(voir f igure A-1):

(4 .5 )f,)rr : Flt:neeexp (-i) ""r (-î)

( a ) ( b )

FIc. A-1 - Représentation du modèle de Saleh et Valenzuela pour trois groupes
(ou réflecteurs principaux). (a): Profil des retards et (b) : Exemple de réalisation
du canal radiomobile
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f)s6 est la puisance moyenne du premier chemin. Les paramètres 7 et f (7 < f)

caractérisent la décroissance du profil des retards, ils sont liés au matériau de

construction, à la taille des pièces, etc... En général les groupes paraîssent dis-
joints, il suffit alors de poser exp[(fi - Trr) l4 < exp[(fi - Tpr) ll].

Enfin les amplitudes 0u sont classiquement modélisées par des variables aléa-

toires de lois de Rayleigh indépendantes entre elles. Ceci s'explique par le fait

que chaque chemin discernable est composé d'un nombre X de chemins réels, X

dépendant de la bande passante du système (voir chapitre 2).

On peut citer à titre d'exemple les valeurs des paramètres mesurés par Saleh et

Valenzuela en milieu intérieur, sachant qu'ils ne seront valables que pour le même

type de construction:

= 200 à 300 = 5 ns, 1 x20 ns et |  = 60 ns

En fait la valeur de 1/À dépendra de la bande passante du système et ies pa-

ramètres 7, f de la structure de la construction (parties métalliques, taille des

pièces, etc...).

La simulation d'un canal radiomobile suivant la méthode de Saleh et Valenzuela

se fait en cinq étapes:

1. Estimation de Bjo:

Bk * (Àr) . G(L m) - r-"

avec r la distance séparant l'émetteur du récepteur (en mètres) et 3 < a (

la pente de la décroissance logarithmique de la puissance moyenne due

I'atténuation de propagation. G(1 rn) est I'atténuation en espace libre

Lm:

G(tm):ffi
avec c la célérité de la lumière et /s la fréquence d'émission.

2. Gén&ation de la position des groupes à partir d" p(filfi-t).

1
os' 

À
1
^

4

à

a

r64



3. Génération delaposition des rayons dans chaquegroupe àpartir dep(À,611À1r_r;r).

4. Les amplitudes B;1 sont générées à partir d'une loi de Rayleigh de valeur
moyenne f,17,1, on pourra utiliser les méthodes décrites au paragrape 2.

5. Génération des phases d;1 uniformément réparties sur [0,22'[.
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Annexe B

Diversité en radiomobile

Les techniques de diversité s'appuient sur le fait que les erreurs n'apparais-

sent à la réception que lorsque I'atténuation apportée par le canal est supérieure

à une valeur critique, typiquement lors d'évanouissements profonds. Imaginons

que nous puissions fournir au récepteur ,L répliques indépendantes, via L canaux

indépendants, d'un même signal l alors la probabilité que les .D signaux reçus

soient tous entachés d'erreurs est considérablement réduite. En effet, si p est Ia

probabilité que I'atténuation d'un canal soit supérieure à la valeur critique, alors

la probabilité que les .L canaux soient dans le cas critique est réduite à pL.

Plusieurs techniques permettent de fournir tr répliques, soumises à des éva-

nouissements indépendants, d'un signal d'information. La diversité d'espace

est sans doute la plus courante. Elle est basée sur la décorrélation spatiale de

I'onde reçue: Deux antennes de réception suffisamment éloignées fourniront deux

signaux rendus indépendants par les distorsions et les retards propres à chacune

des deux liaisons radioélectriques. En théorie un espacement de ̂ 12 (^ est la lon-

gueur d'onde) entre les antennes suffit, cet espacement correspond à la distance

moyenne entre deux évanouissements (voir chapitre 2). Cependant, en pratique,

on préfère choisir plusieurs longueurs d'onde. L'inconvénient de cette méthode

est, bien sûr, I'encombrement du récepteur dri à l'emploi de plusieurs antennes.

Par contre, elle ne nécéssite aucune allocation de fréquence supplémentaire dans le

cas des réseaux cellulaires. Citons encore la diversité de fréquence qui consiste

à transmettre I'information sur tr porteuses différentes. Chaque porteuse est sépa-

rée de ses deux plus proches voisines d'une distance au moins égale à la bande de

cohérence du canal, les évanouissements sont alors indépendants sur les ,t canaux
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employés (voir chapitre 2). Une méthode plus sophistiquée, elle aussi basée sur la
notion de cohérence finie du canal, consiste à transmettre un signal de largeur de
bande IIZ supérieure à la bande de cohérence B. du canal. Commenous l'avons
vu dans le chapitre 2 un tel signal résout L: [WlB"] + 1 composantes multi-
trajets, fournissant ainsi au récepteur (de RAKE) ,L chemins d'évanouissements
indépendants. Cette technique, dite technique dtétalement de spectre, estr
largement décrite au chapitre 3. Dans le cas particulier de liaisons radiomobiles
la technique de diversité temporelle peut être employée, la même information
est alors transmise sur Z intervalles de temps différents. La séparation temporelle
entre deux intervalles est au moins égale au temps de cohéren ce T" du canal.
La séparation minimale entre deux échantillons étant fonction de la vitesse du
mobile cette forme de diversité n'a aucun effet lorsque le mobile est à I'arrêt (le

temps de cohérence est alors infini).

Notons que les méthodes de diversité temporelle et fréquentielle peuvent être
vues comme un codage à répétition de l'information, et la séparation en temps
de ?" ou en fréquence de B" est clairement une forme d'entrelacement.

Citons, pour finir, la diversité de polarisation, de champ ou d'angle
d'arrivée des ondes. Toutefois ces techniques restent, à I'heure actuelle, net-
tement moins utilisées que celles précitées; nous ne nous étendrons donc pas
d'avantage sur ces méthodes marginales en communications radiomobiles.

Nous allons maintenant calculer les performances d'un système numérique
binaire à diversité d'ordre .D (figure B-1). Nous supposons les ,L branches de di-
versité parfaitement indépendantes. Chaque canal est non sélectif en fréquence
et les variations de I'enveloppe or 6u \rème canal suivent une loi de Rayleigh.

Si toutes les branches de diversité portent la même information, le signal à
I'entrée 6u \rème récepteur (Rcpt k) s'écrit:

rk( t ) :  a1,e- jeku*( t )  +  nr( t )
k : 0 r . . - r L - I

m=0 r l
(8 .1 )

avec a,pe-id* la distorsion, en amplitude et en phase, du lcè*, canal. u^(t) est la
forme d'onde complexe de la modulation binaire et np(t) le bruit blanc additif
gaussien, centré de variance 2No, de la leè*' branche de diversité. Dans le cas
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FIc. B-1 - Récepteur à diversité

particulier d'une modulation MDP-2 ut(t) : -uo(t) : u(t).L'étage d'entrée

du démodulateur optimal pour le lcè*' signal est un filtre adapté à la forme

d'onde u(t), donc de réponse impulsionnelle u*(? - t) avec 7 le temps symbole.

Finalement la décision est prise après combinaison linéaire des sorties de filtres

adaptés. La recombinaison des signaux peut suivre la détection (combinaison

postdétection) ou la précéder (combinaison prédétection). La combinaison pré-

détection présente un gain de 3 dB sur la postdétection, toutefois la remise en
phase de signaux RF, nécéssaire à cette opération, est souvent difficile.

La combinaison linéaire qui assure les meilleures performances est celle qui

consiste à multiplier chaque sortie de filtre adapté par le conjugué du gain com-

plexe du canal l autrement dit Ia sortie du récepteur k est pondérée par a6 exp(j0p)
pour Ia branche de diversité fr. Cette pondération a pour effet d'annuler la dis-

torsion de phase apportée par le canal et de pondérer le signal d'un facteur
proportionnel à la puissance du signal. En fait, le filtre adapté de la branche fr

devient ap exp(j0p)u-(T -t). Puis, Ies parties réelles des sorties pondérées du filtre

adapté à la forme d'onde correspondant au symbole 0 sont sommées. La même

opération est effectuée pour les sorties pondérées du filtre adapté à la forme

d'onde correspondant au symbole 1. Cette technique est appelée combinaison

à rapport signal sur bruit maximal [Bre59] (maximal ratio combiner).

Notons que la combinaison optimale, étudiée ici, repose sur I'hypothèse de

I'estimation parfaite des séquences {o7,} et {d7,}. Le cas de I'estimation bruitée

de ces paramètres est étudié par Proakis [Pro89, Annexe 7.A].
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Considérons maintenant une modulation MDP-2, une seule somme est alors
nécéssaire. La variable de décision { d'un système de diversité d'ordre L avec
combinaison à rapport signal sur bruit maximal, est donc:

/LJ rT .- \ L-t L-t

€: f t ( t  t  rp( t )a6ejeru-( t )dt l  :  2EtD" i+D",*Nx
\ / r=o 'u /  k=o f r=o

avec E6l'énergie transmise par symbole et 1Vi la partie réelle du bruit gaussien
complexe:

""r Io' 
ne(t)u-(t)dt (8.2)

Nous allons tout d'abord calculer la probabilité d'erreur du système condi-
tionnellement à l'ensemble {o*}. Pour une séquence {o1} constante la variable
de décision { est une Gaussienne de moyenne:

L_7

E(€) = 2E6l a21,
È=0

et de variance:

L-1

o?:2EtNoD 
"?È=0

La probabilité d'erreur pour une telle variable de décision est bien connue, elle
s'écrit :

(8 .3)

(8.4)
1

P"( to) : je r fcGÆ)

avec 7b le rapport signal à bruit par symbole:

F:, L-t L-r'yb: #D"'o:Du
"o É=o /c=o
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Era? .
avec lk: # ie rapport signal à bruit dela keme voie de diversité. Connaissant

la probabilité d'erreur conditionnelle à 7a on en déduit aisément la probabilité

d'erreur moyenne:

p": 
Io* 

p"(tu)p(tùdqu (B.6)

avec p(16) la densité de probabilité de la variable aléatoire 7a. En supposant tous

les signaux de même puissance moyenne, le rapport signal à bruit moyen par

canal 77, devient indépendant de k; soit 7* : 7". o;, étant une variable de Ray-

Ieigh ol est une variable aléatoire de loi chi-square à deux degrés de liberté. On

en déduit 9ue 7a : EtlNoti:àa21, est une variable aléatoire de loi chi-square

à 2L degrés de liberté, d'où l'expression de sa densité de probabilité:

p(tu) : 
6æ',1' "-ta/7"

(8 .7 )

Finalement, la densité de probabilité 8.7 nous permet de calculer ia probabilité

d'erreur movenne. solution de 8.6:

p  -  ( r -  t t xLL - t  /t " : \  
2  , ) à (

avec, par définition:

L_r.*)(+)r
(8 .8 )

(B.e)p :

et  où:

N \ rtk 'nrl!

k ) :  
uN:1rr l -nkr

Afin de souligner I'effet de la diversité nous préférons exprimer les perfor-

mances du système en fonction de Ia probabilité d'erreur moyenne par branche
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de diversité Po(l), déduite de 8.8 pour .L : 1.

1 l
Po(7" ) - ; {1 -

. â \

il vient alors:

P" = lPs(1)lL

L- t l  L -L+ f r \P" : (Ps(1))' D | " . ' ' , ' ," I rr - Po(7"))u
r=o\ k I '

(8 .10)

(8 .11)

(B.12)

(8 .13)

Si 7" > I alors Po(7) x Ll4J" et 1 - po(7) = 1. De plus:

"J(L-r+fr\  lzt- t \
>.1 l= l  I
É\kl\kl

On peut donc, pour 7" suffsamment grand, approximer la probabilité d'erreur B.11

Par:

, t ; ,  

)  
: 2L-1

k(#)'(
Puisque Po(7) est aussi le taux d'erreur binaire pour un système sans diversité,
la probabilité d'erreur approchée B.I2 montre clairement I'amélioration de per-
formance, en [Ps(%)]', apportée par la diversité. Remarquons également que le
taux d'erreur binaire est inversement proportionnel à la ,Lèmt puissance du rap-
port signal à bruit moyen par branche.

Dans le cas de signaux de puissances moyennes différentes Proakis montre que

la densité de probabilité de ,y6 devient:

L

Pîu) : D'J"-'''u/-*
k = l ' l k

no= o=frrr;h

avec
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de la même manière que précédemment, le taux d'erreur binaire est obtenu par

moyennage de la probabilité d'erreur conditionnelle 8.4 (équation 8.6) sur la

densité de probabil i té 8.13. On obtient:

l'- (B .14)

Pour finir soulignons qu'il existe des techniques suboptimales de recombinai-

son des signaux. Citons tout d'abord la combinaison par sélection qui consiste

à choisir la branche de diversité présentant le meilleur rapport signal à bruit. La

probabilité d'erreur est alors donnée par:

'1 L

r " :6L tx
,c=l

P"(t) : 
1, 

er f c (rfi) où .t : Eaa2

lro
(8 .15)

(8 .16)

(8 .17)

avec ? le rapport signal à bruit à I'entrée du détecteur et o I'atténuation du canal

sélectionné, classiquement modélisée par une variable aléatoire de loi de Rayleigh.

Puisque a suit une loi de Rayleigh: o2 : X2 *Y', avec X et Y deux gaussiennes

centrées indépendantes de même variance. Il est alors évident que a2, et donc 7,
suivent une loi de type chi-square à deux degrés de liberté. On en déduit I'ex-

pression de la densité de probabilité de 7:

p0) ;,
I

L-r /
P": LD I

fr=o \

- t /4  E6E (a2)
"  ou  7 :  No

En partant de ces hypothèses Sundberg [Sun82] montre, que pour des puis-

sances moyennes égales, la probabilité d'erreur s'exprime par:

';')H"'(#)

avec Pe(1) la probabilité d'erreur par voie de diversité donné par 8.10.
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L'estimation, parfois délicate, des {a6} et {0p} ne permet pas toujours d'uti-
Iiser les méthodes de combinaison étudiées ci-dessus. On utilise alors la combi-
naison à gain égal combinée avec une modulation différentielle qui permet, au
prix d'une dégradation des performances, d'éviter l'estimation du canal.

La structure d'un système de communication à diversité employant la combi-
naison à gain égal reste identique à celle présentée figure B-1) mais, dans ce cas,
Ie facteur de pondération en sortie de filtre adapté est égal à 1. Le calcul ana-
lytique des performances d'un tel système étant très complexe, on lui préférera
I'estimation par la simulation.
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Capacité d'un Réseau DS-CDMA Microcellulab,r
et Détection Multiutilisateurs I

- Résumé -

L'Accès Multiple à Répa,rtition pa,r Codes (AMRC ou CDMA 
"o "rlchir) 

cæ
une des techniques d'accès envisagées pour les systèmes radiomobiles deltniriàæ
génération. Dans ce mémoire nous proposons une méthodologie d'évalu{tin (prr
la simulation) des performances de réseaux radiomobiles AMRC. Cà pctfrr-
ma,nces sont exprimées en terme de capacité et de qualité de service prûIrGræ.
Nous considérons plus particulièrement le cas des réseaux microcellulaiir,cr riori
que le gain apporté par différentes formes de diversité. Finalement, nor! p6op6>
sons différentes techniques de détection multiutilisateurs basées sur l'égldhrtin
adaptative. Ces techniques de détection permettent d'éliminer I'interféràæ nul-
tiutilisateurs, principale limitation d'une liaison AMRC. I

i
- Mots-clés -

Récepteur de RAKE - Diversité - Simulation de réseaux DS-CDMA -
Propagation - Interférence multiutilisateurs - Egalisation adaptatiyc

I

Capacity of a Microcellular DS-CDMA
and Multiuser Detection

networ$

- Abstract -

Direct Sequence Code Division Multiple Access (DS-CDMA) is a caididrtc
acces technique for a third generation mobile telecommunication systelr. ltl
document deals with evaluation methodology and computer simulatiot of D$
CDMA mobile network. Network performances are expressed in term of <irprcity
and mean quality of service. We consider the particular case of a DSICDMA
microcellular network and rrye assess the performance gain due to diversityl Fiorlty
ïve propose to improve network performances by multiuser detection.i [n thb
detection scheme multiple access interference, inherent to CDMA, is coinbrttcd
through linear adaptive equalization as well as nonlinear. I
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interference - Radiowave propagation - Adaptive equalization ,
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