POLYPUBLIE e |

PO'YtGChnique Montréal D'INGENIERIE

Titre:
Title:

Auteur:
Author:

Date:
Type:

Référence:
Citation:

POLYTECHNIQUE

A [
UNIVERSITE o

Analyse comparative des performances du MC-DS-CDMA dans un
réseau cellulaire de troisieme génération

Guillaume Boillet

1999
Mémoire ou these / Dissertation or Thesis

Boillet, G. (1999). Analyse comparative des performances du MC-DS-CDMA dans
un réseau cellulaire de troisieme génération [Mémoire de maitrise, Ecole

Polytechnique de Montréall. PolyPublie. https://publications.polymtl.ca/8814/

Document en libre acces dans PolyPublie
Open Access document in PolyPublie

URL de PolyPublie: ) -
PolyPublie URL: https://publications.polymtl.ca/8814/

Directeurs de
recherche: David Haccoun

Programme:

Advisors:

Program: Non spécifié

Ce fichier a été téléchargé a partir de PolyPublie, le dépot institutionnel de Polytechnique Montréal
This file has been downloaded from PolyPublie, the institutional repository of Polytechnique Montréal


https://publications.polymtl.ca/
https://publications.polymtl.ca/8814/
https://publications.polymtl.ca/8814/

UNIVERSITE DE MONTREAL

ANALYSE COMPARATIVE DES PERFORMANCES DU MC-DS-CDMA
DANS UN RESEAU CELLULAIRE DE TROISIEME GENERATION

GUILLAUME BOILLET
DEPARTEMENT DE GENIE ELECTRIQUE
ET DE GENIE INFORMATIQUE
ECOLE POLYTECHNIQUE DE MONTREAL

MEMOIRE PRESENTE EN VUE DE L'OBTENTION
DU DIPLOME DE MAITRISE ES SCIENCES APPLIQUEES
(GENIE ELECTRIQUE)
DECEMBRE 1999

© Guitlaume BOILLET, 1999.



i+l

National Library Bibliotheque nationale

of Canada du Canada
Acquisitions and Acquisitions et .
Bibliographic Services services bibliographiques
395 Waellington Street 395, rue Wellington
Oftawa ON K1A ON4 Ottawa ON K1A ON4
Canada Canada
Your file Voue réference
Our filg Notre réterence
The author has granted a non- L’auteur a accordé¢ une licence non
exclusive licence allowing the exclusive permettant a la
National Library of Canada to Bibliothéque nationale du Canada de
reproduce, loan, distribute or sell reproduire, préter, distribuer ou
copies of this thesis in microform, vendre des copies de cette thése sous
paper or electronic formats. la forme de microfiche/film, de
reproduction sur papier ou sur format
électronique.
The author retains ownership of the L’ auteur conserve la propriété du

copyright in this thesis. Neither the droit d’auteur qui protége cette thése.
thesis nor substantial extracts from it  Ni la thése ni des extraits substantiels

may be printed or otherwise de celle-ci ne doivent étre imprimés
reproduced without the author’s ou autrement reproduits sans son
permission. autorisation.

0-612-48837-3

Canadia



UNIVERSITE DE MONTREAL

ECOLE POLYTECHNIQUE DE MONTREAL

Ce mémoire intitulé :

ANALYSE COMPARATIVE DES PERFORMANCES DU MC-DS-CDMA
DANS UN RESEAU CELLULAIRE DE TROISIEME GENERATION

Présenté par : BOILLET Guillaume
en vue de I'obtention du diplome de : Maitrise és sciences appliquées (M. Sc. A.)
a été dament accepté par le jury d'examen constitué de :

M. Samuel PIERRE, Ph.D., président,
M. David HACCOUN, Ph.D., membre et directeur de recherche,
M. Jean BELZILE, membre.




REMERCIEMENTS

Je remercie mon directeur de recherche, Dr David HACCOUN, pour la qualité
de sa supervision et pour son aide financieére.

Je remercie I'Ecole Supérieure d'Electricité sans qui ce mémorable séjour a
Montréal n'aurait jamais été possible.

Je souhaite également mentionner mes collégues de laboratoire avec qui jai
partagé points de vue et moments agréables. Je pense tout particulierement a Afif,
Brice, Lionel, Pierre-Fredéric et Steve qui m'ont été d’'une aide précieuse notamment
lors de la relecture de ce mémoire.

Enfin, un grand merci a Loy, @a mes amis et a ma famille en France pour leurs

encouragements et leur dévotion.



RESUME

En quelques années, la présence des téléphones cellulaires s’est rapidement
affirmée dans notre société. Les utilisateurs sont devenus de plus en plus exigeants et
en veulent toujours plus en termes de débits, de fiabilité et de sécurité. C'est pour cela
que depuis maintenant plus de dix ans, de nombreuses recherches ont été menées afin
de trouver une technologie qui permettra de satisfaire les besoins en service de type
multimédia de la clientéle. Ces efforts de recherches ont été dirigés par plusieurs
organismes de normalisation de par le monde dans le but d’aboutir & des standards et -
des principes qui permettront aux télécommunications mobiles de « troisieme
génération » de fournir des services large-bande similaires & ceux des réseaux fixes.

L’interface radio, et plus particulierement laccés multiple, constituent
assurément l'un des points les plus sensibles de la chaine de transmission. Le canal
radiomobile est un milieu de transmission particulierement hostile : on y retrouve des
phénomeénes multichemins, du bruit et des interférences qui rendent les transmissions
a hauts débits particuliérement difficiles.

Dans l'objectif de minimiser ces défauts, on analyse dans ce mémoire une
solution hybride a mi-chemin entre I'OFDM (Orthogonal Frequency Division
Multiplexing) et le COMA (Code Division Multiple Access). Ce systéme appeié MC-DS-
CDMA (Muiticarrier Direct Sequence CDMA) est en fait une technique de signalisation
sur plusieurs porteuses appliquée a un systeme DS-CDMA. Cela consiste & moduler
plusieurs porteuses, au lieu d’'une seule, par une séquence de donnée multipliée par
une séquence d'étalement. Ce type de signalisation a la propriété de réduire
interférence entre les symboles et présente une bonne resistance aux
évanouissements. Cette technique ne requiert ni I'usage de récepteurs de Rake ni de
filtres réducteurs d'interférence. De plus, l'efficacité spectrale d'un tel systeme est
doublée par rapport a celle du DS-CDMA classique a cause des spectres des sous-

canaux qui se chevauchent.
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On analyse dans ce mémoire les performances en termes de taux d'erreur par
bit d’'une structure MC-DS-CDMA générale dans laquelle le flot de données peut-étre
soit divisé soit répété sur différentes porteuses. On peut inclure dans ce systéme un
codage de canal et les caractéristiques du canal radiomobile sont conformes a celles
du CDMA2000 dans lequel on a recours a un controle de puissance rapide et a des
récepteurs de Rake.

La capacité est comparée a celles des systémes monoporteuse ou
multiporteuses classiques qui sont préconisés dans la norme CDMA2000.
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ABSTRACT

In the past few years, cellular phones have been penetrating into our society at
an explosive growth rate. Consumers have become more and more demanding in
terms of data rates, error performance and security. For more than a decade, research
has been constantly conducted to find a technology allowing the introduction of
multimedia capabilities into mobile communications. Several organizations have aligned
these research efforts in order to determine standards and recommendations which
ensure that « third generation » mobile communications will give access to wideband
services similar to those of fixed networks.

One of the most critical aspects in the transmission line is the radio interface and
more particularly, the muitiple access procedure. The channel for mobile
communications is a particularly hostile transmission environment, simuitaneously
containing multipaths, noise and interference that make the transmission of high bit-
rates difficult.

To overcome these shortcomings, a hybrid technique between OFDM
(Orthogonal Frequency Division Multiplexing) and CDMA (Code Division Multiple
Access) is suggested in this paper. The system is called MC-DS-CDMA (Multicarrier
Direct Sequence CDMA) and it consists of a multicarrier signaling technique applied to
a direct-sequence CDMA system, wherein a data sequence multiplied by a spreading
sequence modulates multiple carriers, rather than a single carrier. This type of signaling
has the desirable properties of exhibiting an inter-symbol interference suppression
effect, along with robustness to fading. It does not require the use of neither an explicit
Rake structure nor an interference suppression filter. Moreover, the spectral efficiency
is doubled compared to the one of the DS-CDMA techniques thanks to the overlapping
carrier spectra.

The system performance in terms of bit error rate of a general MC-DS-CDMA
structure is analyzed in this paper. In this kind of structure the information flow can be
either serial to parallel converted or simply repeated on different carriers. The device
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may include channel coding or not and the channel characteristics are in accordance
with the ones of the CDMA2000 with fast power control and Rake receivers.

The overall capacity is compared with that of a single-carrier Rake system and
that of a classical multicarrier system as it has been suggested in the CDMA2000

project.
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1 INTRODUCTION

1.1 Motivations

Les services de télécommunication sans fil se sont énormément développés
depuis leur introduction dans le milieu des années 80. A l'aube du XXI*™ siécle, les
efforts des compagnies se portent sur deux domaines paralléles qui sont la couverture
globale par l'intermédiaire de satellites et I'offre de services terrestres « hauts débits »
permettant de transférer des données de type muitimédia. C'est a ce deuxieme type de
service que I'on s’intéresse dans ce travail de recherche.

En vue de satisfaire ces nouveaux besoins en termes de débit et de quaiité de
service, de hombreux projets de norme ont été proposés. Parmi ces dispositifs dits de
« troisieme génération », on compte le projet américain COMA200C qui se base sur la
technologie CDMA ! (Code Division Multiple Access) déja en place dans le standard
IS-95 et le projet commun aux Européens et aux Japonais qui utilisent une solution
similaire.

Afin d'atteindre des débits de l'ordre du mégabit par seconde, ils ont tous
recours a des techniques d'acces muiltiple CDMA large-bande. L'utilisation de
techniques d'étalement par « multiporteuses orthogonales » semble étre une alternative
intéressante aux méthodes d’étalement par séquence directe ou par multiporteuses
prévues dans la norme américaine. Cette méthode est en fait une solution hybride entre
I'OFDM (Orthogonal Frequency Muitiple Access) et le COMA et peut étre appelée par le
nom générique MC-DS-CDMA (Multicarrier Direct Sequence CDMA). Elle présente,
entre autres, une efficacité spectrale accrue et permet de lutter efficacement contre les
interférences qui interviennent entre les chips sans nécessiter néanmoins I'utilisation de
banques de filtres ni de récepteurs de Rake puissants.

O Dans tout le texte, on a choisi d'adopter majoritairement la notation anglophone par
souci de cohérence avec le vocabulaire utilisé par les professionnels.



L'objectif de cette recherche est précisément de faire une analyse comparative
des performances d'un systéme MC-DS-CDMA général et du CDMA2000. La
simulation se base sur une modélisation réaliste du canal radiomobile et sur une étude

compléte des différentes interférences qui entrent en jeu.

1.2 Liste des contributions

Tour d’horizon complet des projets de systemes de télécommunications
sans fil de troisieme génération avec étude détaillée de la norme américaine
CDMA2000,

Analyse des améliorations apportées au signal radiomobile par le biais d'un
récepteur de Rake et d'un contréle de puissance du type CDMA2000,
Vérification du bon dimensionnement du systeme CDMA2000 grace a
I'approche parameétrique du calcul de la capacité,

Etude des performances d’un systéme large-bande basé sur un schéma
MC-DS-CDMA général. Décomposition détaillée des interférences dues aux
différents usagers et aux différentes porteuses d'une méme celluie,

Calcul de la probabilité d'erreur du systéme MC-DS-CDMA en fonction du
rapport signal sur bruit (SNR) ou en fonction du rapport signal sur bruit et
interférence (SNIR),

Etude de linfluence de divers paramétres tels que le profil des échos, le
nombre d'usagers, la répartition de linformation suivant les porteuses, la
complexité du récepteur de Rake. Prise en compte de I'amélioration du
signal radiomobile grace a la correction de puissance,

Incorporation d'un codage de canal dans le dispositif et analyse des
performances,

Comparaison des performances du systéme muitiporteuses CDMA2000,
systeme MC-DS-CDMA avec Rake, systeme monoporteuse, systeme MC-
DS-CDMA a grand nombre de porteuses sans Rake.

1.3 Contenu du mémoire

Ce mémoire se compose comme suit :



Le chapitre 2 est une entrée en matiére ou i'on trouvera un bref état des
lieux de ce qui se passe actuellement dans le domaine des
télécommunications cellulaires,

Dans le chapitre 3, on procéde a un inventaire des éléments constitutifs de
la chaine de transmission et de réception qui entrent en jeu dans les
modélisations qui suivent. On y parle entre autres de codage de canal, de
modulation et bien sir de techniques d’accés multiple puisque cet aspect
constitue P'objet principal de ce travail de recherche,

Le chapitre 4 traite du canal radiomobile et des corrections qu'on y apporte
dans le cas des transmissions a spectre étalé. On y retrouve les notions
d'égalisation par récepteur de Rake et de contrdle de puissance,

Le chapitre 5 présente les résuitats obtenus lors de la simulation d'un canal
équivalent a celui d'un réseau celiulaire de type CDMA2000, lui-méme
présenté en Annexe A,

Dans le chapitre 5, on revient sur le calcul de la capacité par approche
paramétrique déja utilisée dans les précédentes recherches du laboratoire
de télécommunications de I'Ecole Polytechnique. On y vérifiera le bon
dimensionnement du systeme,

Au chapitre 6, on présente en détails une méthode d'accés multiple large-
bande basée sur un systeme CDMA (Code Division Multiple Access) a
porteuses orthogonales (MC-DS-CDMA) qui permet de réduire
astucieusement linterférence et la complexité. On y explique aussi la
méthode d’évaluation de ce systéme en fonction des divers parameétres qui
entrent en jeu,

Dans le chapitre 7, on analyse les performances du systeme MC-DS-CDMA
et on le compare a la norme CDMA2000 (monoporteuse ou multiporteuses),

La conclusion tient lieu de synthése des résultats obtenus et on y présente
également des suggestions de recherche,

Les Annexes A, B et C présentent respectivement, un résumé de la norme
CDMA2000, les caractéristiques statistiques des séquences pseudo-
aléatoires et enfin les codes convolutionnels de taux 1/2, 1/3 et 1/4 utiiisés.



2 L’EVOLUTION DES SYSTEMES DE
TELECOMMUNICATIONS MOBILES

Les services de télécommunication sans fil se sont énormément développés
depuis leur introduction dans le milieu des années 80. A lorigine, les systemes
terrestres n'étaient offerts que dans les grandes meétropoles pour devenir
progressivement de plus en plus courants. On les retrouve maintenant aussi bien dans
les grandes et petites villes, que dans les villages et certains corridors ruraux
(typiqguement entre les grandes villes). Hormis ces considérations géographiques, les
types de service n‘ont eu de cesse d’évoluer ces dernieres années comme le montre
bien le schéma classique de la Figure 2-1 [Lei99].
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Figure 2-1. L'évolution des systémes de communication sans fil

Le développement de ces télécommunications a toujours été caractérisé par
une prolifération de normes [Zen99). Déja a lorigine, lorsque les systéemes étaient
encore analogiques (cf. Tableau 2-1 [Lei99]), les solutions adoptées a travers le monde



étaient nombreuses et pas nécessairement compatibles méme si la plupart d’entre elles
utilisent la technique d’Accés Multiple par Répartition de Fréquences (AMRF, FDMA en
anglais pour Frequency Division Multiple Access, cf. 3.1.1), et le FSK (Frequency Shift
Keying) comme méthode de modulation. Il est intéressant de noter que le systéme
allemand C-450 avait pour particularité de décider le « handoff » (changement de
cellule) a partir d'une mesure sur le délai de retour de l'information et non pas sur la

puissance regue.

Parmi les différents systémes de 1*"® génération, c’est 'TAMPS (Advanced Mobile

Phone System) qui a été le plus populaire.

Tableau 2-1. Les systémes cellulaires analogiques de 2 b génération
Espacement
Frq Mobile Frq Base Entre Nombre de .
Norme (MHz) (MH2) porteuses canaux Région
(kHz)
Ameérique, Australie,
AMPS 824-849 869-894 30 832 Asie du Sud-Est. Afrigue
TACS 890-915 935-960 25 1000 Europe
ETACS 872-905 917-950 25 1240 Royaume Uni
NMT 450 453-457.5 463-467.5 25 180 Europe
NMT 900 890-915 935-960 12.5 1999 Europe
C-450 450-455.74 | 460-465.74 10 573 Allemagne, Portugal
RTMS 450-455 460-465 25 200 ltalie
192.5-199.5 | 200.5-207.5 12.5 560
Radiocom | 215.5-233.5 | 207.5-215.5 12.5 640 France
2000 165.2-168.4 | 169.8-173 12.5 256
414.8-418 424.8-428 12.5 256
925-940 870-885 25/6.25 600/2400
NTT 915-918.5 860-863.5 6.25 560 Japon
922-925 867-870 6.25 480
JTACS 915-925 860-870 25/12.5 400/800 Japon
898-901 843-846 25/12.5 120/240
NTACS | 91g.5.922 | 863.5-867 12.5 280 Japon

Dans les années 90, le monde est témoin de la concurrence acharnée qui

anime les géants des télécommunications alors que la technologie analogique est

remplacée par la technologie numérique.

La norme GSM (Global System for Mobile Communications) a pris le dessus en

Europe et affirme aussi sa présence en Asie et aussi aux Etats-Unis. Ces services sont
offerts dans plus de 100 pays par prées de 200 réseaux avec environ 40 millions
d'utilisateurs. Les services offerts sont complets et de trés bonne qualité et le systéme



bénéficie d'une certaine souplesse grace, entre autres, a l'utilisation de la carte
d’abonnement qui identifie 'usager. Néanmoins AMPS reste trés utilisé, en particulier
en Amérique du Nord et du Sud. La technologie AMRC (Accés Multiple par Répartition
de Codes, CDMA en anglais pour Code Division Multiple Access), quant a elle, est
apparue sur le marché en 1996 grace aux efforts de Qualcomm® (cf. Tableau 2-2
[Lei99]). On pourrait aussi nommer des systémes tels que fe PHS (Personal
Handyphone System) qui comptait 7 millions de partisans au Japon en avril 1997. Ce
systéme est en fait un téléphone sans cordon (cordiess phone) qui peut-étre utilisé
comme un téléphone cellulaire, permettant une liaison directe entre deux appareils

sans passer par une station de base.

Tableau 2-2. Les systémes cellulaires de 2°™ génération

Espacement
. Méthode | Frq Mobile | Frq Base Entre Canaux par -
Norme | Modulation d'accés (MHz2) (MH2) porteuses porteuse Région
(kH2z)
824-849 | 869-894 Capacité
IS-95 | QPSK | CDMA |,g50.1910] 1930-1990| 1250 variaple | Monde
FDMA 890-915 935-960
GSM GMSK TDMA 1710-1785 | 1805-1885 200 8 Monde
1850-1910 | 1930-1990
1S-136 n/4- FDMA
1S-54 DQPSK TOMA 824-849 869-894 30 3 Monde
810-826 940-956
POC | oo FOMA | 1477-1489 | 1429-1441 25 3 Japon
1501-1513 | 1453-1465
n/4-
PHS DQPSK TDMA | 1895-1906 { 1907-1918 300 Japon

Actuellement les efforts des compagnies se portent sur deux domaines
paralléles qui sont la couverture globale par lintermédiaire de satellites et I'offre de
services terrestres « haut débit » permettant de transférer des données [Cor97]. Les
infrastructures déployées sont, encore une fois, impressionnantes et parfois difficiles a
rentabiliser. On pourra noter, & ce sujet, les difficultés financiéres qu’éprouve
actuellement le systéme IRIDIUM de couverture globale par satellites qui a colté pas
moins de 3.5 milliards de dollars.

Dans le Tableau 2-3 [Lei99], sont répertoriés les différents projets de systéemes
cellulaires de troisieme génération. Parmi cette muititude de normes, se dégagent deux



gros candidats qui sont, d'un cété, le projet nippon-européen de CDMA large-bande, et
de lautre, le projet américain CDMA2000 (en grisé dans le Tableau 2-3). Les deux
parties n'ont en effet pas réussi a s'entendre, les intéréts économiques étant trop

importants.
Tableau 2-3. Les systémes cellulaires de 3*™ génération
Candidat Description 'mﬁfu':""ggg:mev';:icule Source
Digital Enhanced Cordless
DECT Telecommunications X X ETSI
Universal Wireless
UWC-136 _Communications X X X USA
(Evolution de 1S-136)
WIMS Wireless Multimedia and
Messaging Services Wideband X X X USA
W-CDMA CDMA
TD-SCDMA | Time Division Synchronous CDMA X X X Chine
W-CDMA
ARIB W-CDMA X X X Japon
Wuﬁgl‘\\ﬁA UMTS Terrestrial Radio Access X X X ETSI
CDMA Il Asynchronous DS-COMA X | X x | Goge
NA . .
W-CDMA North American Wideband CDMA X X X USA
Wideband CDMA
CDMA2000 Compatible avec IS-95 X X X UsSA
Muiti-band synchronous DS- Corée du
CDMA| CDMA X X X Sud

2.1 Le projet européen

2.1.1 Organisation des recherches

Le programme européen de télécommunications mobiles de troisieme
génération a pour but d'offrir de nouveaux services multimédia tout en intégrant les
services déja existants dans les systéemes de deuxiéme génération. D’énormes
sommes d'argent ont en effet déja été investies dans les réseaux de type GSM,
DCS1800 (Digital Cellular Service a 1800 MHz) en Europe et PCS1900 (Personal
Communications System) en Amérique du Nord.




Afin de coordonner les efforts de recherche en matiére de choix de plate-forme,
de technologie et d'applications, le programme ACTS R&D (Research and
Development into Advanced Communications Technologies and Services) a été lancé
en 1995 par la Communauté Européenne. Ce programme est le prolongement du
précédent programme RACE de 1988 (Research in Advanced Communications in
Europe) qui avait pour objet I'étude et la validation des concepts de base des futures
normes de télécommunications mobiles et personnelles. L'intégration des multiples
spécifications préconisées s'avere étre le principal défi du programme ACTS R&D.

En ce moment, trois plates-formes complémentaires font I'objet de recherches
intensives. Il s'agit de :

e UMTS (Universal Mobile Teilecommunications Systems),

e MBS (Mobile Broadband Systems),

e WLAN (Wireless Local Area Networks).
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Figure 2-2. Positionnement des réseaux UMTS, MBS et WLAN

La Figure 2-2 [Das97] permet de situer les caractéristiques de fonctionnement
de ces différents projets, en terme de débit et de mode d'utilisation.

C'est sur le projet UMTS que l'on s’attardera puisqu'il s’agit de téléphonie
mobile a haut débit.



2.1.2 UMTS

2.1.21 Les acteurs du projet UMTS

L'introduction massive d'appareils UMTS sur e marché est prévue pour 2005
avec une durée de vie envisagée d’environ 20 ans. Les caractéristiques devront donc
étre spécifiées dés le début de I'an 2000 pour pouvoir satisfaire les contraintes
temporelles. Pour atteindre cet objectif, le projet s’est doté d'une cellule spécialisée
appelée « UMTS Task Force ».

Cette entité permet d’harmoniser les efforts de recherche sous I'égide de la
Commission Européenne. Le forum UMTS est le moyen de donner au gouvernement
européen les directives a suivre pour mener a bien le projet.

Le projet global est divisé en différents sous-projets dont les sujets trés précis
peuvent avoir pour objet la gestion de la sireté du réseau comme le choix des
parametres radio. C'est d'ailleurs le projet FRAMES (Future Radio wideband Multiple
Access Systems) qui s'occupe de cette tache cruciale [Dah98], I'objectif étant de définir
et d'évaluer une technique d’accés muitiple efficace qui permettrait de remplir le cahier
des charges imposé par IMT2000 (International Mobile Telecommunications — 2000) et
UMTS bien sdar.

2.1.2.2 Le concept cellulaire

Contrairement aux systémes de deuxiéme génération, la norme UMTS prévoit
une structure hiérarchique des cellules. Ceci permet de fournir un éventail de types de
services multimédia. La Figure 2-3 présente les différentes tailles de cellules
envisageables [Das97].

On dénombre :

e Les picoceliules (moins de 50 m de rayon) pour intérieur ou extérieur,

e Les microcellules (jusqu’a 1 km) pour intérieur ou extérieur,

e Les macrocellules (de 1 & 35 km) pour extérieur,

e Les mégacellules (plus de 35 km) pour extérieur.



10

Figure 2-3. Structure hiérarchique des cellules UMTS

Hormis la taille, les caractéristiques de canal et de propagation varient
énormément d’'un type de cellule a une autre : Ainsi, dans une pico-cellule, comme le
mobile bouge peu et que les délais sont courts, il est possible d'atteindre des débits
nettement supérieurs a ceux que I'on peut envisager dans les macro-cellules. De plus,
les contraintes supplémentaires rencontrées dans les grandes cellules obligent a
utiliser des techniques de transmission plus robustes afin de vaincre les délais et les
effets de la mobilité du mobile.

Les cellules globales, quant a elles, ont recours aux satellites et sont utilisées

lorsque la mise en place de macro-cellules s’avere trop onéreuse.
2.1.23 L’interface radiomobile

Le choix des paramétres correspondant a un type d'acces multiple particulier
constitue le facteur critique lorsque I'on cherche a optimiser I"efficacité spectrale, c’'est a
dire le débit d'information véhiculé dans une unité de largeur de bande.

De nombreuses recherches ont d'ailleurs été entreprises afin de trouver le
meilleur compromis possible entre I'Acces Multiple par Répartition de Temps (AMRT),
de Fréquences (AMRF) et de Codes (AMRC). On pourra se référer a la section 3.1
pour la définition de ces techniques. Parmi ces recherches, on compte FRAMES dont
I'objectif est de définir une solution hybride d’accés multiple basée sur les concepts
précédemment développés dans le programme RACE. On parie ici de ATDMA
(Advanced TDMA) et de CODIT (Code Division Testbeds) [Oja98].
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Une solution envisageable serait d'utiliser une technique hybride entre les trois
méthodes d'accés multiple intégrant les avantages de chaque technique. Néanmoins la
conception d’'un appareil utilisant ce procédé constituerait un réel défi technologique en
raison de sa complexité.

21.24 L’aspect réseau

Le projet europeéen a pour objectif d'intégrer des services qui étaient auparavant
réservés aux réseaux fixes. Lorsque les produits de type UMTS feront leur entrée sur le
marché, le protocole ATM (Asynchronous Transfer Mode) sera arrivé a maturité. C'est
pourquoi le projet doit absolument étre compatible avec I'ATM, permettant ainsi le
transfert a débit et priorité variables et assurant la compatibilité avec les autres types de
réseau.

Les problemes de confidentialité, de facturation et de sécurité de réseau
constituent eux-aussi des grands défis pour les systémes de troisieme génération. Ce
sont les projets ACTS appelés RAINBOW, COBUCO, ONTHEMOVE et EXODUS qui
s'occupent de ces différents aspects [Das97].

2.2 Le projet américain

La norme de transmission CDMA2000 est une interface radio qui utilise la
technologie CDMA large bande en vue d’atteindre les contraintes de la prochaine
geénération de systemes de communication sans fil [Cdm98]. Cette technologie rempiit
totalement le cahier des charges spécifié par I''TU (International Telecommunications
Union) que ce soit en intérieur ou en extérieur et méme a bord d'un véhicule.

De maniére simplifiée, le CDMA2000 présente les caractéristiques suivantes :

e Fonctionnement dans une gamme étendue d’environnements (intérieur, extérieur,
deplacement lent ou rapide jusqu’a 500 krm/h) ;

¢ Grande gamme de performance (de débits faibles comme pour la voix aux services
a trés hauts débits jusqu’a 2 Mbps) ;

o Fiexibilité dans les types de service (voix et/ou données) ;

e Possibilité de gestion sophistiquée de la qualité de service ;

o Compatibilité descendante avec la norme existante TIA/EIA-95-B.
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L'emploi du CDMA large-bande permet d'accroitre de maniére significative la
performance et la capacité. La gamme de largeur de bande sur laquelle fonctionne
cette technologie est 1.25 MHz, 3.75 MHz, 7.5 MHz, 11.25 MHz et 15 MHz, ce qui
permet des débits variant de 1.2 kbps jusqu’a plus de 2 Mbps.

2.2.1 La position de Qualcomm®

Dans cette course a la normalisation, les grands groupes préchent pour leur
parcisse. Qualcomm, qui est a I'origine du projet COMA2000, ne fait pas exception a la
régle et affronte le projet européen W-CDMA qui est lui aussi basé sur le principe
CDMA. Qualcomm défend son projet sur cinq points-clés [Qua98] :

e 1% principe : Utilisation de la largeur de bande,

Qualcomm recommande l'usage d’une fréquence de chip de 3.6864 Mcps dans
la largeur de bande de 5 MHz actuellement allouée en Amérique du Nord (On suppose
ici que le méme type de répartition de la bande sera adopté par l'organisme de
normalisation international). Les avantages recensés sont la bande de garde suffisante
et la compatibilité avec le systeme 1S-95 déja en place.

e 2°*™ principe : Compatibilité avec 1S-95 et GSM,

Qualcomm accepte les contraintes de compatibilité avec les systéemes existants,
prévoit 'emploi de téléphone avec ou sans carte (Référence de I'usager sur la carte ou
sur le téléphone) et congoit son systéme autour des protocoles Internet qui seront
majoritairement utilisés.

e 3®*™ principe : Emploi d'un canal pilote et synchronisation,

Qualcomm encourage I'emploi d’un canal pilote similaire a celui qui était
employé dans IS-95 et préne I'utilisation du GPS comme référence temporelle pour les
différentes bases afin de faciliter le « handoff » alors que le projet W-CDMA utiliserait
un systeme asynchrone. Par contre 'emploi de cellules de taille variable est un principe
commun aux deux projets.

e 4*™ principe : Un taux de codage de la voix variable,

Dans les trames de longueur optimale 20 ms, Qualcomm prévoit 'emploi de
vocodeur a débits faibles et variables allant jusqu’a 1/8 du débit non compressé PCM
(Pulse Code Modulation) soit 64 kbps/8=8kbps. Cette flexibilité dans le codage de la
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voix permet d’ajuster les débits afin de permettre au systeme CDMA d’exploiter I'activité
vocale de maniére optimale.

e 5% principe : Réduction de la pollution électromagnétique,

Qualcomm compte mettre I'accent sur la réduction de la puissance émise par
les téléphones mobiles en diminuant la taille des celiules par exemple.

Dans le chapitre suivant, on présente 'ensemble des éléments constitutifs de la
chaine de transmission, ce qui permettra ensuite d'analyser les performances des

systéemes.
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3 RAPPEL SUR LES TECHNIQUES EMPLOYEES

Dans le chapitre précédent, nous avons présenté de maniére générale les
différents projets de systemes de télécommunications cellulaires de troisieme
geéneration.

Dans ce chapitre on définit 'ensemble des blocs fonctionnels entrant en jeu
dans la chaine de transmission de tels systémes. La Figure 3-1 représente le
diagramme-bloc général d'un systéeme de communication numérique. Il est constitué de
18 éléments qui peuvent étre groupés par paires. Toutes ces fonctionnalités ne sont
pas toujours indispensables mais elles ont toutes pour objectif d'ameliorer la qualité de
la transmission, c’est a dire reproduire en sortie de maniére la plus fidéle possible,
l'information appliquée en entrée.

En provenance des £n provenance des

autres sources autres usagers
§\~D/~. Mise en mu’ Cmu‘ | Muiti- . éla,emem
::"y 'lo me ta de Encryptage 14 de plexauge Modulation§> spectral [ mlse '.If
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[ J Essentiel
] Optionnel J.
s e v
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> =7 | Mise en Démulti- | | Démodu- Accés R
: @ de Décrypage “r de I“ €1 lation rement ¢ i
Ot forme source I plexage spectral multiple <
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Figure 3-1. Diagramme-bloc général d'un systéme de communication numérique

Dans les prochaines sections, les points suivants seront présenteés :
e Les différentes techniques d'acces multiple,

e Quelques techniques de modulation utilisées dans ce mémoire,
e Quelques rappels sur le codage de canal.
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3.1 Les techniques d’accés multiple

L'accés muiltiple est la technique de gestion de la ressource fréquentielle (la
largeur de bande) et temporelle qui permet a différents usagers d’interconnecter
simultanément leurs circuits de voix téléphonigue, de données et autres.

La méthode d’accés multiple la plus répandue est le FDMA (Frequency Division
Multiple Access; AMRF en frangais pour Accés Multiple par Répartition de
Fréquences) ; elle consiste en une répartition des fréquences selon les divers usagers.
D’'autres méthodes, adaptées a une information sous forme numérique, sont possibles.
On compte parmi celles-ci le TDMA (Time Division Muiltiple Access ; AMRT en frangais
pour Acces Multiple par Répartition de Temps) qui est basée sur le partage des
ressources selon un critéere temporel et le CDMA (Code Division Multiple Access ;
AMRC en frangais pour Accés Multiple par Répartition de Codes) qui permet a tous les
usagers de pouvoir utiliser le canal sans restriction temporelle ni fréquentielle.

Ces différentes méthodes possédent toutes leurs avantages et leurs
inconvénients et un systeme d'accés multiple idéal devrait optimiser les paramétres
suivants : capacité, interconnexion, adaptation aux variations de trafic et de réseau,

puissance irradiée et largeur de bande allouée.

3.1.1 Accés Multiple par Répartition de Fréquence (FDMA)

3.1.1.1 Principe de fonctionnement

Dans le procédé de multiplexage par répartition en fréquence FDM (Frequency
Division Multiplexing), les signaux occupant des bandes de fréquence disjointes sont
additionnés et un signal spécifique peut étre reconstitué par démodulation et filtrage. Le
FDMA est une technique d’acces multiple qui reprend ce principe en associant chaque
bande de fréquence a un usager.

Le systéeme FDMA fut le premier systéeme a étre utilisé. La largeur de bande
disponible est partagée entre les différentes largeurs de bande b; nécessaires a
chacune des liaisons. Si toutes les liaisons occupent une méme largeur de bande b
(cas des communications téléphoniques), on peut établir un nombre n=8/b de liaisons
indépendantes. « L'adresse » de chaque liaison / parmi les n est définie par la place de
la bande b; dans B. Cette place est généralement affectée de maniére définitive ou tout
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au moins pour toute la durée de la communication. La Figure 3-2 [Meh96] illustre
comment sont répartis les usagers dans la bande de fréquence du systéme.

Fréquence
A
A S e oiia- o oo o |bp
L ]
° # de bande
B .
R N - 7
e L i L T [ -
\4 ﬂb’) Temps
< T >

Figure 3-2. Représentation des usagers dans un systéme FDMA

Dans tout systeme d'accés multiple, en plus de spécifier le type de multiplexage,
on spécifie le procédé de modulation. En général, le principe de modulation choisi pour
le FDMA est la modulation de fréquence, d'ou la dénomination FDMA/FM mais en
principe, les porteuses peuvent étre modulées par des procédés différents.

Lorsque l'on veut mettre en contact N usagers entre eux, |l est bon de
remarquer qu'il est possible de moduler une méme porteuse avec tous les messages
émis par une méme station de base. Ceci permet de limiter le nombre de porteuses (N
au lieu de N'(N-1) pour interconnecter toutes les stations entre elles). Il est méme
possible d'assigner plusieurs porteuses a une méme station (2 ou 3 porteuses) pour
faciliter I'extraction aux stations réceptrices.

3.1.1.2 Inconvénients et avantages

Un des gros inconvénients de la technique FDMA est I'existence de produits
d'intermodulation qui font chuter la capacité du systeme. L'émetteur-récepteur regoit et
réémet en effet plusieurs porteuses de fréquences différentes. Elles resteraient
parfaitement séparées a la sortie si la caractéristique entrée/sortie des appareils était
parfaitement linéaire, ce qui n’est pas réellement le cas. Ces produits d'intermoduiation
consomment une partie de I'énergie et augmentent avec le nombre de porteuses. De
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pfus, et surtout, ceux qui sont impairs (d'ordre 3 par exemple) brouillent les signaux
utiles.

On a donc recours a une réduction de la largeur de bande utile en insérant ce
que I'on appelle des bandes de garde pour éviter le probléeme de l'intermodulation et
celui du recouvrement spectral inévitable et incorrigible efficacement par filtrage. Le
pourcentage de largeur de bande utile (nb/B) décroit avec le nombre d’acces.

En conséquence, on peut dire le systeme FDMA présente de nombreux
inconvénients mais son avantage essentiel est qu'il utilise des techniques et des
équipements qui sont bien rodés. La technique de multiplexage des signaux
analogiques est aussi assez facile a mettre en ceuvre. Le FDMA fut a ce titre la
premiere technique utilisée dans les systemes de téléphonie mobile de premiére

génération.

3.1.2 Accés Multiple par Répartition de Temps (TDMA)

3.1.21 Principe de fonctionnement

Dans le TDMA, linformation de base se présente sous forme dimpulsions
analogiques ou numériques. Les maobiles transmettent a tour de réle, dans toute fa
bande du systeme, pendant un petit intervalle de temps t. Lorsqu’un mobile transmet,
tous les autres restent silencieux. De l'autre cété, les stations de bases émettent
continuellement mais aux différents usagers en fonction du temps. Cela permet donc a
tous les appareils d'émettre un paquet de données sans risque de chevauchement.
L'intervalle de temps qui sépare deux émissions successives d’une station pour le
méme usager est la durée T de la trame.

De cette fagon, les limitations de puissance imposées par ['amplification
simuitanée de plusieurs porteuses sont évitées. Ainsi, la bande totale de fréquence B
est commune a toutes les liaisons. Si la période de transmission t est la méme pour
tout le monde, il est possible d'établir n=T7/t liaisons simultanées en supposant les
canaux indépendants. « L'adresse » de chaque liaison est définie par la place de
lintervalle t; dans T comme le montre la Figure 3-3. En fait il faut aussi prévoir des
temps de garde entre chaque usager qui permettrent d'éviter que les usagers
interférent entre eux.
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Figure 3-3. Représentation des usagers dans un systéme TDMA

Un tel systeme implique souvent une transmission d'impulsions numeériques.
Dans ce cas, on utilise généralement la modulation par impulsions et codage ou PCM
(Pulse Code Modulation) dans laquelle chaque voix téléphonique est échantillonnée a
un rythme de 8000 échantillons par seconde (échantillonnage a 2xf,, selon le

principe de Shannon) et chaque échantillon est codé a l'aide d'un octet. Dans ce cas,
on peut avantageusement choisir la durée T de la trame comme étant égale a la
période d'échantillonnage soit 125 microsecondes ou un multipie entier.

La procédure de modulation est celle du PSK (Phase Shift Keying) ou DPSK
(Differential Phase Shift Keying) lorsque I'on veut éviter les probléemes de démodulation
cohérente (cf. section 3.3).

Comme pour le FDMA, a lintérieur d’'une méme trame, on peut stocker
Iinformation pour différents destinataires. Pour cela, il faut bien sar un « préambule »
pour spécifier [a station a laquelle est destinée l'information.

Il est & noter que les salves issues des émetteurs doivent se présenter au
niveau du récepteur a des instants précis pour qu'elles ne chevauchent pas celles des
autres usagers. Une synchronisation au niveau des mobiles est donc indispensable
méme si elle n'est pas toujours facile a atteindre a cause des distances inégales entre
la station et les usagers, mais aussi a cause de leur mobilité.

La synchronisation du réseau est assurée par l'attribution, pour chaque usager,
de l'instant d'émission par rapport a des impulsions de référence (généralement situées
au début de la trame et émise par une station du réseau).
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3.1.2.2  Avantages et inconvénients

Le procédé TDMA présente de nombreux avantages par rapport au FDMA. Le
principal avantage est de n’avoir qu’'une seule porteuse qui traverse I'émetteur, ce qui
élimine les produits d'intermodulation et par conséquent les pertes en puissance de
sortie puisqu'il permet d'utiliser 'émetteur de maniére optimale.

De plus le TDMA présente un plan de fréquence simplifié et permet aux
systémes de communications, grace a sa plus grande flexibilité, de profiter des progrées
au niveau des technologies numeériques, principalement dans le domaine du codage et
de la modulation.

Les principaux inconvénients de ce systéme sont la nécessité d’'employer un
dispositif de synchronisation du réseau et une légére perte de capacité due a
Vindispensable présence des temps de garde, des préambules et des informations de
services. Ces caractéristiques se traduisent aussi par une plus grande complexité des
equipements. Enfin linterférence inter-symbole (ISl) représente un autre grand
désavantage pour le TOMA. Par contre, avec l'arrivée de nouvelles techniques de
filtrage et d’égalisation, il est maintenant possible de réduire de fagon significative cette

interférence.
3.1.3 Acceés Multiple par Répartition de Code (CDMA)

Le CDMA a longtemps été utilisé dans les applications militaires a cause de sa
robustesse face au brouillage. |l constitue maintenant une alternative aux autres
techniques d’accés multiple dans le domaine des systémes de communications mobiles
terrestres et par satellites [Vas97].

Dans l'accés multiple par répartition de codes, toutes les transmissions se font
simultanément et sur la méme largeur de bande. Comme on le verra plus loin, les
signaux sont protégés par un code particulier qui les différencie au récepteur. Les
transmissions sont de nature numeérique, et une liaison peut étre définie de maniére
schématique par une bande de fréquence b; et un intervalle de temps ¢; alloués pendant
chaque trame de durée T selon un arrangement fixé par le code. Chaque couple (t;, b)
définit une case Cj qui constitue « I'adresse » d'une liaison pendant la durée de chaque
trame (veoir Figure 3-4). Le fait que la largeur de bande totale sur laquelle est transmise
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I'information soit beaucoup plus large que ce qui est nécessaire, on parle de technique

d’acces multiple a spectre étalé.
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Figure 3-4. Représentation des usagers dans un systeme CDMA

Il reste & savoir comment les cases C; sont affectées a& chaque liaison. Pour
cela, il existe de nombreuses méthodes parmi lesquelles on compte :
e Le CDMA a séquence directe (DS-CDMA pour Direct Sequence CDMA),
e Le CDMA par sauts de fréquences (FH-CDMA pour Frequency Hopping
CDMA).

3.1.31 CDMA a séquence directe (DS-CDMA)

C'est une technique qui utilise pour chaque liaison toutes les cellules de
I'espace temps-fréquence en méme temps. Chaque usager occupe toute ia bande
passante possible. Il y a donc brouillage intrinséque. Un systéme DS-CDMA peut-étre
modélisé par la chaine de transmission représentée a la Figure 3-5.

Les bits d’'information de la Figure 3-5 sont étalés sur toute la bande passante
par un code particulier c,(t) unique a chaque usager. Ce code est une séquence
pseudo-aléatoire (PN pour pseudo-noise) pour un systtme CDMA asynchrone.
L’étalement se fait par simple mulitiplication de la séquence d'information par une
séquence pseudo-aléatoire de fréquence plus élevée (cf. Figure 3-6 ou la fréquence de
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chip est 32 fois plus rapide que le débit). Le signal étalé est ensuite modulé en phase

(PSK) pour étre transmis dans le canal.
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Figure 3-5. Principe de fonctionnement d'un émetteur DS-COMA
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Figure 3-6. lliustration de I'étalement par une séquence PN
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Au récepteur l'information utile est extraite aprés démodulation en muitipliant le
signal regu par la méme séquence de code pseudo-aléatoire. En principe, le récepteur
recoit le signal utile avec l'interférence due a tous les autres usagers mais en multipliant
au récepteur par la méme séquence, le signal utile est intact alors que les signaux
parasites présents a I'entrée seront étalés a la suite de cette opération (cf. Figure 3-7).

A @3 réception, on peut

Spectre du gégager linformation
signal émis du bon usager
T4 pS
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[
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o T > ) GIT
bon usager

—___ mauvais usage

Figure 3-7. Effet de 'application de la séquence PN a la réception

A la réception, chaque station doit utiliser un corrélateur capable de se
verrouiller sur n'importe quelle porteuse PN tout en rejetant toutes les autres et doit étre
dotée des mémes générateurs PN que les stations émettrices.

3.1.3.2 Séquences pseudo-aléatoires

Les séquences pseudo-aléatoires (PN) sont une suite binaire dont
I'autocorrélation sur une période peut étre comparée a celle d'une séquence aléatoire.
En effet, bien que cette séquence soit déterministe, elle présente des caractéristiques
similaires aux séquences aléatoires [Rap96] :

e Ony compte autant de zéros que de uns,

e Tres faible corrélation entre deux séquences décalées,

e Tres faible corrélation entre deux séquences différentes.

Les séquences PN sont généralement générées suivant le principe présenté a
la Figure 3-8.
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Figure 3-8. Diagramme de génération des séquences PN
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Le générateur consiste en une cascade de m registres interconnectés a des
additionneurs logiques dont le résultat est ensuite réinjecté en entrée de la cascade.

Le contenu des différents registres au départ constitue [I'état initial du
générateur. Si tous les registres sont a zéro et que la logique d'interconnexion est
linéaire (constituée exclusivement d’additionneurs), alors la séquence générée sera
inlassablement des zéros. |l existe en fait 2™' états possibles non nuls. Une séquence
qui a une période de 2™' bits (ou chips) est appelée séquence de longueur maximale.
Elles présentent des caractéristiques idéales en ce qui concerne lautocorrélation
(cf.Figure 3-9) mais l'intercorrélation de deux séquences différentes peut étre élevée.

Autocorrélation

2m-1

Décalage

2"-1

Figure 3-9. Allure de l'autocorrélation d'une séquence pseudo-aléatoire

Pour obtenir des caractéristiques d’intercorrélation plus intéressantes, on a
recours a des séquences telles que les séquences de Gold. Elles sont obtenues en
additionnant les sorties des deux meilleures séquences de longueur maximale de
méme longueur [Din98]. Elles sont utilisées dans des systémes asynchrones

(typiquement sur la liaison montante base-mobile).
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On peut aussi mentionner que d’autres séquences, qui ne sont pas aléatoires
cette fois-ci, peuvent étre utilisées pour I'étalement lorsque le systéeme est synchrone
(typiquement liaison descendante base-mobile). On parie alors de codes de Waish (ou
Walsh Hadamard) qui présentent une intercorrélation strictement nulle (cf. Figure 3-10).
Le principe de génération de ces codes est récursif : la matrice H.y s'obtient par
répétition de la matrice Hy suivant un schéma bien précis. Les différentes lignes de la
matrice obtenue sont orthogonales et servent de séquence d’étalement.

Principe de récurrence
Hy H, 00
H2~=]:H~ FNJ avec H, =0 (H2=|:0 1:])
N N
Exemple pour N=4

0 0 0}
o 1
1 1

1. 0]

4 codes orthogonaux

o o oo

Figure 3-10. Principe de génération des codes de Walsh

3.1.3.3 CDMA par sauts de fréquence (FH-CDMA)

Dans un tel systeme, la largeur de bande disponible est segmentée en plusieurs
sous-canaux adjacents. L'étalement par sauts de fréquence peut se faire de deux
maniéres différentes : sauts lents et sauts rapides. Dans I'étalement par sauts rapides,
les changements de fréquence sont plus rapides que le débit de bits d'information,
alors que pour un systéme a sauts lents, plusieurs bits d’'information sont transmis dans
le méme sous-canal. Encore une fois, la sélection des sous-canaux se fait par
séquence PN qui commande un synthétiseur de fréquence.

La modulation utilisée est soit du FSK (Frequency Shift Keying), soit du PSK
(Phase Shift Keying) pour un systéme a sauts de fréquence rapides et n'importe quel
type de modulation pour le systéme a sauts de fréquence lents.
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3.1.34 Avantages et inconvénients

Le principal avantage du CDMA est qu’'il présente une protection excellente
contre le bruit, les interférences et le piratage, ce qui I'a rendu particulierement
attrayant pour les applications militaires et les systémes de localisation par satellites
tels que GPS ou l'immunité a linterférence et la sécurité sont des préoccupations
majeures.

De plus le CDMA offre une flexibilité plus importante que les deux autres
techniques. En effet, en situation d'utilisation intensive, un usager supplémentaire ne
serait pas nécessairement bloqué. Mais bien sar, son acceptation affectera la qualité de
transmission des autres usagers.

Du point de vue des réseaux cellulaires, la puissance des interférences peut
étre réduite en diminuant le taux de transmission de l'information vocale durant les
periodes de silence. Cette particularité n’est pas exploitée avec les autres techniques.

D’un autre coté le principal inconvénient du CDMA est qu'il requiert un contrble
de puissance trés strict pour qu’un usager qui serait plus proche de la base n'interfére
pas outrageusement avec les autres. Idéalement la puissance regue doit étre la méme
pour tous les usagers.

Finalement, les partisans du CDMA affirment qu'il est possible d'obtenir une
capacité supérieure avec ce procédé qu'avec le TDMA [Qua98].

3.2 Le CDMA large-bande

Lorsque les objectifs en terme de capacité et/ou de débit sont importants, on a
recours a un élargissement de la largeur de bande. On parle alors de dizaines de MHz
alors que la norme 1S-95, par exemple, est basée sur une bande de 1.25 MHz.

Pour élargir I'étalement, de nombreuses techniques sont envisageables. La
solution qui vient tout d’abord a 'esprit est d’utiliser un chip de fréquence supérieure (cf.
3.2.1). Comme on le verra, cette technique n'a pas que des avantages, c'est pourquoi
on a envisageé un étalement par multiporteuses (cf. 3.2.2 et 3.2.3).

3.2.1 L’étalement par séquence directe

Dans cette technique, le signal est étalé grace a des séquences pseudo-
aléatoires ayant une fréquence de chip trés rapide, avoisinant la dizaine de MHz
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[Ada98]. On comprend alors facilement qu'il peut devenir trés difficile de synchroniser
les séquences, c'est pourquoi on subit une interférence inter-chip (ICl) lorsque !'on
utilise cette technique. De plus, le signal étalé occupe une largeur de bande trés grande
et est donc sujet a des évanouissements sélectifs en fréquence (cf. 4.1.3.2).

En contrepartie, on verra plus tard (cf. 4.1.3.2) que le signal radiomobile arrive
au récepteur selon différents échos issus de différents chemins de propagation qui
peuvent étre mis a profit. En effet, les propriétés d’'orthogonalité des séquences PN (cf.
3.1.3.2) ont permis la mise au point de récepteurs de Rake (cf. 4.2.1) qui exploitent les
différents échos en recombinant I'information gu’ils transitent. Ces récepteurs sont en
fait d'autant plus efficaces que la fréquence de chip est grande. Cet aspect constitue

donc un avantage notable.
3.2.2 L’étalement par multiporteuses classique

Lorsque Ile canal radiomobile s'avere étre trés hostile en terme
d'évanouissements et de dispersion (cf. section 4.1), I'étalement par multiporteuses
semble étre la solution [Bin90]. Il consiste a répartir les données sur différents sous-
canaux de petites tailles qui se comportent comme des systémes CDMA autonomes.
Chaque canal est alloué sur une porteuse différente, d'ou le nom de la technique.

Deux cas de figure peuvent se présenter :

¢ Le systéeme multiporteuses a fréquence de chip faible,

e Le systeme MT-CDMA (Multitone CDMA).

3.2.21 Le systeme multiporteuses a fréquence de chip faible :

C'est cette technique qui a été adoptée dans le cadre du projet CDMA2000
présenté dans ce mémoire (cf. ANNEXE A). Elle consiste a transmettre plusieurs
canaux de largeur raisonnable sur des porteuses différentes. On essaye ici d’'éviter tout
recouvrement spectrai comme le montre le cas limite de la Figure 3-11.

m cee m Fréquence
A A re A e 4_)

f h b Inz )

Figure 3-11. Spectre de puissance multiporteuses classique



27

Cette technique présente plusieurs avantages par rapport a la technique

d’'étaiement large-bande par séquence PN :

3.2.2.2

On peut en effet exploiter les différentes porteuses en utilisant plusieurs
antennes au niveau de la base,

Le traitement en parallele plutdt qu'en séries comme dans ['étalement par
séquence directe permet de réduire la vitesse de traitement et donc la
consommation des appareils,

Comme on le verra plus tard, les canaux de largeur raisonnable permettent
de limiter I'interférence inter-symbole (1SI) et méme inter-chip (ICI).

Néanmoins, cette technique a pour inconvénients :

Nécessité de traitement numérique en paralléle sur chaque porteuse,
Nécessité d’'employer une banque de filtre a la réception,

L’efficacité spectrale est moyenne,

Il est plus difficile de synchroniser les sous-porteuses,

Sensibilité accrue a I'effet Doppler.

Le systéeme MT-CDMA (Multitone CDMA) :

Afin d’améliorer I'efficacité spectrale du systeme multiporteuses, Une technique
d’étalement large-bande a été suggérée mais reste peu employée pour des raisons de

mise en ceuvre coluteuse [Van93].
Ce procédé consiste a exploiter le grand nombre de séquences PN disponibles

en émettant sur chaque porteuse, des signaux de largeur de bande trés grande. Pour
différencier les différentes porteuses, ce sont les séquences PN qui seront utilisées a la

réception. Le spectre du signal émis a l'allure présentée a ia Figure 3-12

éa—? ;{; §§; Q:\ Fréquence
A < )

h h £ @0@ fy; fuy

Figure 3-12. Spectre de puissance MT-CODMA

L'emploi de séquences PN plus longues qu'avec le multiporteuses classique
permet de diminuer l'interférence inter-usagers puisque les séquences aléatoires seront

plus efficaces. Néanmoins, ce systéme souffre d'une interférence entre les porteuses et
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il est pratiquement indispensable d’employer une technique d’égalisation par récepteur
de Rake (cf. section 4.2.1) sur chaque porteuse, ce qui complique de maniére

considérable le dispositif.
3.2.3 L’étalement par fréquences orthogonales

L'OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplexing) est une technique qui,
comme beaucoup d'autres, est d'origine militaire. Elle a vu le jour dans les années 50-
60 pour étre mise en ceuvre dans des systémes de radio HF militaires tels que Kineplex
ou Kathryn {Bel65][Zim67] et a été brevetée aux Etats-Unis en 1970.

Plus tard, dans ie milieu des années 80, ce procédé a été repris en Europe pour
la diffusion numérique de la télévision, mais aussi dans les LAN sans fil. Plus
récemment, deux nouvelles applications ont été mises au point autour du procédé
OFDM : Ce sont le DAB (Digital Audio Broadcasting) et FTADSL (Asymmetric Digital
Subscriber Line).

L'idée novatrice de 'OFDM par rapport au muitiporteuses classique est que les
différentes porteuses sont orthogonales les unes par rapport aux autres. On entend par
ceci qu’'a la réception l'intégration sur une période de chip exclut, dans le cas idéal de

synchronisation, toute interférence entre les porteuses.
T,
'fcos(a),t+¢i).cos(wjt+¢i at=0, i#j (3-1]
0

Cette propriété peut étre exploitée de maniére astucieuse afin de réduire la
complexité des émetteurs et récepteurs multiporteuses. Comme on le verra a la section
3.2.3.3, Ilutilisation de la transformée de Fourier discréte peut remplacer
avantageusement les banques de fiitres.

Afin de bénéficier en pius des avantages des techniques d’'étalement spectral, il
est possible de mettre au point des méthodes hybrides OFDM-CDMA. Les
performances des dispositifs a fréquences orthogonales semblent convaincantes :
Fazel, Kaiser et Schnell ont montré par simulation, lors de leurs recherches au sein du
projet européen RACE CODIT, que les méthodes hybrides OFDM-CDMA seraient plus
efficace que le DS-CDMA [Faz93a][Faz93b].

On peut distinguer deux grandes familles d'étalement a porteuses orthogonales
[Har97][Mor97] :
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¢ Systeme de type MC-CDMA (Multicarrier CDMA),
e Systeme MC-DS-CDMA (Multicarrier Direct Sequence CDMA).

3.2.3.1 Systéme MC-CDMA (Multicarrier CDMA) :

Dans cette technique introduite en 1993 [Yee93][Faz93][Cho93], les différentes
porteuses sont orthogonales et l[a séquence PN qui permet de différencier les différents
usagers est de longueur égale au nombre de porteuses. En effet chaque chip de la
séquence PN est appliqué a une porteuse comme le montre la Figure 3-13. Les
différentes porteuses véhiculent la méme séquence d’information.

Co Ce Crz Cur
o
G Cos(wet+)
1
) s(t)
Données N
—_ Cr COs(w3+¢,)
[
[ ]
[ ]
A1
Cout Cm(uhvl(m- 1)

Figure 3-13. Emetteur MC-COMA

Avec cette méthode, le signal est, en quelque sorte, combiné dans le domaine
fréquentiel et il est aussi possible d'utiliser un convertisseur série/paralléle
(démuitiplexeur) avant ce dispositif si le débit est trés grand afin d'éliminer l'interférence

inter-symbole et méme inter-chip.

[ X X J )

h h L K £ fua fuz fas

Figure 3-14. Spectre de puissance MC-CDMA
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La Figure 3-14 présente l'allure générale du spectre de puissance du systeme
MC-CDMA qui se caractérise par un nombre conséquent de porteuses trées
rapprochées.

A cbté des avantages tels que I'efficacité spectrale améliorée et I'élimination de
linterférence inter-chip grace a des largeurs de bande tres petites, ce procédé pose de
grosses difficultés lorsque 'on souhaite mettre au point un systéme capable de diffuser
différentes qualités de services [Lin99].

3.23.2 Systeme MC-DS-CDMA (Multicarrier Direct Sequence CDMA) :

Enfin la technique MC-DS-CDMA est assurément la plus utilisée parce qu’elle
combine bon nombre d'avantages [Das93]. L'étalement sur les différentes porteuses
orthogonales est réalisée de maniére classique, par multiplication par une séquence
pseudo-aléatoire de fréquence de chip élevée qui vérifie la relation suivante :

1 G
P —1 -2
ar T. NI, [3-2]

ou Af représente I'écart entre les porteuses ;.T,, la période de chip ; N, le nombre de
porteuses ; G, la longueur des séquences PN et T, est la durée d’'un bit en entrée du
systéme.

En effet, contrairement a la technique précédente, linformation n’est pas
nécessairement dupliquée sur toutes les porteuses et on peut utiliser un convertisseur
série/paralléle en début de chaine comme le montre la Figure 3-15. L'allure du spectre
de puissance, quant a elle est donnée a la Figure 3-16.

Le fonctionnement du récepteur MC-DS-CDMA sera étudié plus en détail dans
la section 7.2 sur un exemple général et complet.

Cette technique permet de réduire, voire d'éliminer l'interférence inter-chip de
maniere efficace et l'utilisation de la transformée de Fourier permet d’accomplir
I'étalement de maniére numérique, sans avoir recours a des filtres analogiques.
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Figure 3-15, Emetteur de type MC-DS-CDMA
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Figure 3-16. Spectre de puissance MC-DS-CDMA

3.2.3.3 Utilisation de la transformation de Fourier numérique

Afin de décrire le principe de fonctionnement de la transtormation de Fourier
discréte adaptée a 'OFDM, on se place dans le cas du MC-DS-CDMA qui sera étudié
plus en détail ultérieurement.

En adoptant ia notation complexe et en se plagant en bande de base (méthode
analogue a celle décrite dans [Cim99]), le signal émis prend la forme suivante (cf.

Figure 3-15) :

N )
Spo(t) = Zd[kle“w. 0<t<T, [3-3]
k=0
. . . T, . i
En échantillonnant tous les ¢t = N-G' on obtient :
N--1 - jamkamT,

sbo[”]= sw(n—.”—;,c—’-J = Zd[kle N [3-4]



32

Or, on a vu a 'équation [3-2] que AfT, =1, donc I'échantillon s’exprime comme

la transformée de Fourier inverse des coefficients dA] :

N-1 - j2on

swlnl=Y dlkle ¥ = DFT{alk]} [3-5]

A la réception, I'idée est donc de prendre la transformée de Fourier des

echantillons :
_ 1 N-1 - fommk
dlk] = DFT{sy[nl}= ,—V'Esbo["le N
n=0

g N j2m(m-k) 1 N-1  j2m{m-k)

S Sdmle” & =1 dmY e (3-6]

m=0

ou Si] est le symbole de Kronecker :

5l = {‘ /=0 (3-7]

0 sinon

On obtient bien le résultat escompte :

d[k] = dl«] (3-8]

On effectue donc G transformées a chaque fois qu’un bit entre. Tout se passe
comme si I'on avait utilisé des générateurs de fréquence a 'émission et des banques
de filtres a la réception [Har96].

Dans le cas particulier d'une transmission a 1/T,=100 kbps avec 1/T.=1 Mcps et
16 porteuses, il faut effectuer 16 millions de transformées de Fourier (sur 16 points) a la
seconde et on a 160 chips par symbole sur chaque branche. Ceci nécessite une
puissance de calcul considérable ; On comprend donc pourquoi le principe de 'OFDM
est resté « au fond des tiroirs » pendant si longtemps.

Néanmoins, on peut citer, a titre d’exemple, le Département d’Electronique de
I'Université Macquarie en Australie qui a tout récemment réalisé un processeur de FFT
sur 16 points dédié a I'OFDM qui fonctionne a 125 MHz. |l mesure 3.5 mm sur 3.5 mm,
contient 110000 transistors, consomme 80 mW a 50 MHz sous alimentation de 2.45V.
Tout devient donc maintenant possible.
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On pourra noter que dans le cas du MC-CDMA traité a la section 3.2.3.1, N
transformées de Fourier sont nécessaires a chaque bit entrant puisque les porteuses

sont séparées de /T, Hz.

3.2.3.4 Le rapport de puissance de créte sur puissance moyenne

L'un des gros inconvénients des techniques OFDM et dérivées est la présence
de grandes variations dans la puissance émise puisque les coefficients issus de la
transformation de Fourier discréte sont trés variables.

La Figure 3-17 illustre ce phénomeéne par un exemple de transmission sur 16
porteuses. On voit en effet que le résultat de la transformée de Fourier discréte n'a pas

une amplitude constante.
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0.3s
a e3 | m 1 1
= L —
2a2s
o 3
3 02
0.15
0.1
\ LU L oost f‘ T
e o
0 2 4 [] [] 10 12 14 18 L] [ 2 ] [ [ 10 12 14 16 18
Symboie ou chip de chaque PONeUsE: Symbole ou chp

Figure 3-17. lllustration du phénoméne PAPR

Le rapport de puissance de créte sur puissance moyenne (PAPR pour Peak to

Average Power ratio) est calcuié de la maniére suivante (en reprenant les notations de
I’équation [3-5)) :

£ mEfemlo]

VE((Sbo["DZ)

Ces fluctuations dans le niveau de puissance exigent 'emploi d'amplificateurs

(3-9]

linéaires beaucoup moins efficaces que ceux qui fonctionnent a saturation.
De nombreuses méthodes de réduction de ces « pics » ont été envisagées.
Parmi celles-ci, on compte ie découpage de créte qui est réalisé en appliquant une



transformation de phase, le codage en bloc qui permet de n'émettre que des mots qui
présentent que de faibles pics ou méme I'émission de codes cycliques [Cim99].
Ces méthodes ont malheureusement I'effet indésirable de diminuer I'efficacité

spectrale.

3.3 Modulation

3.3.1 Modulation numérique

Les systémes de communication modernes utilisent des techniques de
modulation numériques. La mise en ceuvre de ces derniéres a été rendue possible par
les progrés en intégration a trés grande échelle (VLSI) et grace aux processeurs dédiés
au traitement des signaux (DSP).

La modulation numérique présente de nombreux avantages vis a vis de la
modulation analogique. Parmi ceux-ci on compte :

e Meilleure immunité au bruit,

® Robustesse vis a vis des imperfections du canali,

e Multiplexage facilité des différents types de service (voix, données, vidé€o),

e Sécurité renforcée,

e Intégration de codes correcteurs d'erreurs numeériques...

Dans les systémes de télécommunications numériques sans fil, le signal
modulé, autrement dit le message, peut étre représenté comme une succession de
symboles ou chaque symbole peut prendre M états finis. Chaque symbole représente n

bits d’information avec n =log, M bits/symbole.

3.3.2 Le choix de la technique

De nombreuses méthodes de modulation numériques peuvent étre adoptées et
leurs différences sont parfois subtiles. Par exemple, le PSK (Phase Shift Keying) peut
étre détecté de maniére cohérente ou incohérente et peut comporter 2, 4, 8 ou méme
plus de signaux possibles par symbole.

Il n'existe pas de méthode de modulation « passe-partout » applicable a tous les
systémes de communications. Le choix d'une technique de modulation par rapport a
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une autre se fait souvent de maniére empirique, en faisant des compromis entre
I'efficacité spectrale et le niveau de puissance requis.

On retiendra seulement que I'efficacité spectrale, c’est a dire le débit transité
dans une largeur de bande donnée, ne peut étre supérieure a la borne C (bits/s/Hz)
introduite par Shannon :

A,

S
C= W < Csnannon = |ogz(1 +—N-‘] [3’1 0]

ou C est l'efficacité spectrale, Csnannon €5t 12 capacité, W esi ia largeur de bande, A, est

le débit et S/N est le rapport signal sur bruit.
3.3.3 Représentation géométrique des signaux

Afin de faciliter la visualisation de I'ensemble S ={s,(t)s,(t)....sn(t)} des M

signaux de modulation, il est avantageux de considérer ces signaux comme des points
dans un espace vectoriel. Cette représentation géométrique permet d’'évaluer
facilement les performances d'une technique de modulation.

Chaque signal de modulation est alors décrit par un jeu de coordonnées. A
partir de cette représentation, on peut exprimer grace a la « borne union », une limite
supérieure de la probabilité d’efreur en fonction du bruit (considéré gaussien).

Ps(qsi)siﬁ‘/%:J (3-11]

=
j=i

ou dj est la distance euclidienne entre le #™ vecteur et le f™ vecteur et la fonction Q(x)

est définie de la maniére suivante :

O(x):J’;‘—J%exc{-—z-Jdt [3-12]

La fonction Q) peut étre mise en relation avec la fonction derreur

compiémentaire (erfc) de la maniére suivante :

Q(x)=-;—erf %) [3-13]

Si les M signaux de modulation sont équiprobables alors la probabilité moyenne

d'erreur s'estime par :
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3.3.4 Modulation BPSK
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[3-14]

Dans la modulation BPSK (Binary Phase Shift Keying), la phase d'une porteuse
d'amplitude constante peut prendre deux valeurs différentes en fonction du bit

d'information a transmettre. Généralement les deux phases sont séparées par un angle

de 180°. Si la porteuse est une sinusoide d'amplitude A, et que I'énergie par bit est

E, = A%T, /2, alors le signal BPSK transmis est soit :

Sspsx(f)=‘/2TE"-cos(2nfc+oc) 0<t<T, (bit=1)
b

Soit :
Sgps,((f) ‘fZTEb COS(Zﬂf +7z+0 )
2E° 0<t<T, (bit=0)
= b cos(2af, +6,)
b
Si on pose :

#,(t) = ‘,?2— cos(2nf.t) 0<t<T,
b

Alors le jeu de signaux BPSK peut étre exprimé par :

Sepsk = WEb® (‘)‘J_E_o-% (f)}

Composante en
quadrature

-9 - Composante

en phase

Figure 3-18. Diagramme de constellation BPSK

La Figure 3-18 représente géométriquement les deux signaux.

[3-15]

[3-16]

[3-17]

[3-18]

Cette

représentation est appelée diagramme de constellation. L'axe des abscisses
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représente la composante en phase alors que l'axe des ordonnées représente la
composante en quadrature.

Il est souvent pratique de modéliser l'information binaire selon un signal
« carré » m(f) qui peut prendre pour valeur —t ou +1. Ainsi le signal BPSK peut étre
représenté par :

2E,
Tb

Sses (t) = m(t), cos(2f.t +6.) [3-19]

On peut alors décrire le signal BPSK de fagon complexe :

Sepsic = Re{gapsk (t)exp(j2f t)} [3-20]
ol ggesk(t) est I'enveloppe complexe du signal donnée par :
2E "
Fersk(t) = —.’Tllm(f)e]o” [3-21]
b
La densité spectrale de puissance (PSD) de i’'enveloppe complexe vaut :

sin(zfT, )

Fore )26 STT)) [3-22]

On peut alors montrer que la densité spectrale de puissance du signal BPSK est

égale a [Rap96] :
Popsx () = &l:[ sin(z(f - £.)T, ))2 +[ sin(z(-f - £.)T, )]Z:I [3-23]

2 || A -1, 2= 1-1.)7,

L'allure de la densité est donnée par la Figure 3-19. 90% de I'énergie du signal
BPSK se trouve dans une largeur de bande de 1.6 R, ol R,=1/T, est le débit binaire.
Enfin on donne la probabilité d'erreur obtenue en employant la modulation

BPSK :
2E
Pogrsk = ({ Nob ] [3-24]
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Figure 3-19. Allure de la densité spectrale de puissance BPSK

3.3.5 Modulation QPSK

La modulation QPSK (Quadrature Phase Shift Keying) a une efficacité spectrale
double par rapport a celle du BPSK comme on le montrera plus tard. La phase de la
porteuse peut prendre quatre valeurs différentes, par exemple, 0, z/2, = et 3z/2,

chacune d’entre elles correspondant & une paire unique de bits. Le signal QPSK se

présente alors sous cette forme :

SOPSK(1)=‘/-2;::-—SCOS|:2MJ+(i—1)—g-:| 0<t<Ts i=1234 (3-25]
S

ou Ts est la durée d’'un symbole, ce qui correspond a deux périodes de bit. En utilisant
des identités trigonométriques, on peut réécrire 'équation [3-25] :

Sopec(t)= ——-—-cos[(/ )z }cos(artf f)- \/2:‘? san{(m)g]sin(wcr) (3-26]

En introduisant les deux fonctions de base ¢,(t)=2/Ts cos(enf.t) et

6,(t) = {2/Ts sin(2nf.t), le jeu de signaux QPSK s’exprime comme suit :

Sopsk = { Eg cos[(i—1)%]¢1 (t)- JEs sin[(i—1)%]¢2 (r)} i=1234 [3-27]
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A partir de cette décomposition, on peut représenter le jeu de signaux QPSK
dans le méme plan que pour le BPSK. Les diagrammes de constellation sont
représentés a la Figure 3-20 pour deux répartitions des phases équivalentes (Figure
(@) :0, n/2, = et 3z/2 ; Figure (b) : #/4, 3z/4, 5x/4et 7Tx/4).

Composants en Composante en
(a) quadrature (b) quadrature
e S~ EOAU B
/ \ o ©
s f b 4t N
1] \ i ] ] *
! \ Composante | ¢ ' Composante
} ’ N 1
‘.; "‘ en phase T ) en phase
1 - t
1 1] \ '
\\ K Y {‘ JSES >‘: !
AN V4 \ 7
’ N 'y
®. |- @

Figure 3-20. Deux types de constellation QPSK

La densité spectrale de puissance est obtenue de maniére similaire a celle du
BPSK en remplagant la période de bit T, par la période de symbole T [Rap96] :

e S S
-E, [ sin(2z(f — )T, )Jz { sin(r(-f-£.)T, )JZ

27(f-£.)T, 2n(-f~£.)T,

(3-28]

L'allure de la densité spectrale est représentée a la Figure 3-21. 90% de
I'énergie est comprise dans une largeur de bande moitié de celle du BPSK, soit 0.8 R,.
A partir de la constellation, on peut déduire la probabilité d’erreur obtenue en

employant le QPSK. La distance entre deux points adjacents est ,/ZES. Chaque

symbole correspond a deux bits donc E, =2E,, et ainsi la distance entre deux points

adjacents devient 2,[E, . Grace a 'équation [3-11], on obtient :

Pecpsk = C{"%J [3-29]
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On remarque que la probabilité d’erreur par bit est identique a celle obtenue
avec le BPSK mais deux fois plus de données sont transférées dans la méme largeur

de bande.
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Figure 3-21. Allure de la densité spectrale de puissance QPSK

3.4 Le codage

Le codage a pour but premier de protéger l'information numérique en insérant
de la redondance dans les messages transmis. Il existe deux classes de codes :

e Les codes détecteurs d’erreurs,

e Les codes correcteurs d'erreurs.

En 1948, Shannon a démontré qu'en encodant de maniére adéquate
l'information, il serait possible de diminuer indéfiniment le taux d’erreur quelque soit le
niveau de bruit si toutefois le débit ne dépasse pas la capacité du canal donnée a
I'’équation [3-10] (chapitre modulation). Cefte borne dépend évidemment du rapport
signal sur bruit.

Les codes peuvent aussi étre classés selon trois grandes familles (cf. Figure
3-22) :

e Les codes en bloc (Hamming, Hadamard, Golay, BCH, Reed-Solomon...),
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e Les codes convolutionnels,
e Les codes concaténés avec décodage itératif (parmi lesquelles on compte
les turbocodes) exploitant différents codes convolutionnels.
Ce sont ces deux derniers types de codes qui sont utilisés dans les systemes de
télécommunications étudiés dans ce mémoire et sont présentés dans les sections

suivantes.

Paquet de Paque: ag
8 kt?/:s P &k _9\;{5
2z [EdeccK [Ed 22 [Eoee
83 L1 I
8~ [Bd::h[Edex]
————
Paquet de Paqug."t de
note o [D Sequence dinformation
......................... m Sscvance cosée
[
@
P e Wag N
8 (4437 ees [T .-
e
o
§ 1 [E

Figure 3-22. Schéma de principe du codage en bloc et convolutionnel

Comme le montre la Figure 3-22, les codes en blocs codent 'information par
paquet indépendamment les uns des autres. Le codeur convolutionnel, d'un autre cété

traite le flux de données de maniere continue.

3.4.1 Codage convolutionnel

Les codes convolutionnels sont des codes correcteurs d'erreurs trés puissants.
La Figure 3-23 représente la structure générale d'un codeur de ce type. L'information &
coder passe par un registre a décalage de K étages (K est appelé la longueur de
contrainte). Chaque sous-registre contient quant a lui k bits. n additionneurs sont reliés
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a ces cases mémoires selon un schéma bien précis. Les sorties de chacun des
additionneurs sont les symboles codés.

Lorsque k nouveaux bits d'information sont préts, le contenu des registres se
décalent de k positions et on obtient & nouveau en sortie n bits codés. Le taux de
codage, noté A, est donc de k/n (Rapport entre le nombre de bits entrant dans le
codeur et e nombre de symboles codés qui en sort).

e K cellules —
]

ud Sortie des
o symboles codés

Figure 3-23. Diagramme bloc¢ d’'un codeur convolutionnel

Néanmoins, dans les applications les plus courantes, on utilise des codeurs
convolutionnels plus simples du type de celui de la Figure 3-24. I a la particularité
d’utiliser des décalages de 1 bit au lieu de k comme dans le schéma général.

. Sortie des
/_:"'—' bits codés

Arrivé '
P EIEIE

Figure 3-24. Exemple de codeur convolutionnel K=3, k=1, n=3, AR=1/3

L'exemple de la Figure 3-24 a une longueur de contrainte K=3, et le taux de
codage R. est de 1/3. Il peut étre complétement défini par un jeu de coefficient qui
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traduit les connections des n additionneurs aux K cellules du registre a décalage. Ici un
« 1 » correspond a une connexion alors qu’'un « Q » signifie que I'additionneur ne prend
pas en compte la valeur de la cellule. Ici on obtiendrait 100, 101, 111 (4, 5, 7 en octale)
comme description de ce codeur.

3.4.1.1 Le diagramme d’état

Le fait que les codeurs convolutionnels soient des machines linéaires a nombre
d'états fini permet de représenter ces codes par ce que l'on appelle un diagramme
d'état. La Figure 3-25 présente ce diagramme dans le cas particulier introduit
précédemment.

Les différents états sont définis par les (K-1) bits les plus récemment entrés
dans le registre a décalage (le premier bit de description de I'état correspond au dernier
bit a étre entré). Il existe donc 2%' états différents. Dans le schéma, les états sont
représentés par des cercles alors que les transitions sont représentées par des fleches.
La séquence binaire associée a une fleche est la séquence produite générée par le
code. Par contre le bit d’entrée dans I'encodeur définit Ia fleche sortante empruntée.

000 ax0
e “(00)< w2 @1) o
, 111 Tl
001} | 100

010,

]
A 4
o

Etard 1 1o "’@ Etatc

'

Figure 3-25. Diagramme d'état du code 4, 5, 7

3.4.1.2 L’arbre d’encodage

La représentation par arbre d’encodage est mieux adaptée au décodage que le
diagramme d'état. En effet, le décodage consiste a trouver le chemin le plus probable a
I'intérieur d'un arbre dont le nombre de branches croit de maniere géométrique.



La Figure 3-26 représente cet arbre, une fois encore basé sur I'exemple de la
Figure 3-24. On remarquera le chemin en gras qui correspond a la séquence d’entrée
100001 (Un bit & « 0 » correspond a une montée dans I'arbre alors qu’un bit a « 1 »
correspond a une descente). Les séquences codées générées sont indiquées sur

chaque branche.

Figure 3-26. Représentation en arbre du code 4, 5, 7

Malheureusement comme on peut le voir, la représentation en arbre devient tres

vite fastidieuse du fait du nombre croissant de branches.
3.4.1.3 Le treillis d’encodage

Afin de combiner les avantages de la représentation en diagrarmme d'états et en
arbre, on a recours a la représentation en treillis. Il tient compte a la fois des différents
états et de la progression temporelle. La Figure 3-27 représente le treilis de notre
exemple avec, encore une fois, le chemin de la séquence d’entrée 100001 en gras.

Etatc=10

Etatd= 11

Figure 3-27. Représentation en treillis du code 4, 5, 7
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3414 Décodage des codes convolutionnels

Il existe une correspondance unique entre la séquence résultante du codage et
la séquence d'information, cette séquence correspondant elle-méme a un chemin dans
le treillis du code.

L'objectif d’'un décodeur est de maximiser la vraisemblance d’'un chemin en
fonction de la séquence codée. Pour ce faire, différents algorithmes ont été mis au
point parmi lesquels on compte I'algorithme de Fano pour les codes longs mais surtout
I'algorithme de Viterbi qui est optimal [Vit67](For78].

3.4.1.5 Borne supérieure sur la probabilité d'erreur

Afin d’evaluer de fagon rapide les performances des codes convolutionnels, une
borne supérieure sur la probabilité d'erreur a été introduite {Meh96][Bha85]. Elle
découle d'une propriété triviale de la théorie des probabilités qui est appelée la « borne

union » :

P{U A,,,Js Y'Pr(A,) [3-30]

En appliquant ce principe et en introduisant le principe de probabilité d’erreur
par paire P,(d), on obtient pour expression de la probabilité d’erreur :
Ple]< Y cC,.P(a) [3-31]
0=0ypy
ou I'ensemble {C,} est appelé le spectre du code convolutionnel (cf. ANNEXE C).

Il reste a définir P,(d) :

Ps(d)= OU 2:;:5‘ J = 6{1 f 2‘7:) Es } (3-32)

ou A est le taux de codage et E; est I'énergie par symbole codé.
Dans le cas ou l'argument de QX.) est grand, on peut faire I'approximation

suivante :

S C..P.(d) = Cy P (A1) (3-33]

O=Opee
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3.4.2 Turbocodage

Cest en 1993 qu'a émergé le principe «turbo » associé aux codeurs
convolutionnels. Les turbocodes ont cette particularité de s'approcher de maniére
spectaculaire de la borne de Shannon introduite précédemment, supplantant de
maniére notable les performances des codes convolutionnels classiques
(Bat97][Ber93].

Le schéma général de ce type d’encodeur est representé a la Figure 3-28. Il est
constitué de deux encodeurs convolutionnels systématiques (c'est a dire que les bits
d’entrées sont retranscrits directement dans un des symboles codés comme cC'est le
cas dans I'exemple étudié dans la section 3.4.1) en paralléle. Le premier opére sur la
séquence de bits originale alors que le deuxieme code un flux de donnée qui a
préalablement subi un entrelacement.

Il est aussi possible de faire varier le taux de codage en perforant la séquence

de bits codé, c’'est a dire en « omettant » de transmettre certains bits.

Amvée
des bits

»

| Premier | symoocies o

codeur de panté

¢ //> Perforation
| Deuxiéme | symooles

rel
Entrelaceur] > codeur r—%‘

Figure 3-28. Schéma de principe d’'un encodeur turbo

La véritable innovation des turbocodes est assurément le principe de décodage
qui se fait de maniére récursive en exploitant les résultats antérieurs du décodage. Les
décisions des décodeurs sont transitées de maniére « douce », ce qui signifie que la
décision est accompagnée d'une meure de sa vraisemblance.

La Figure 3-29 présente le schéma de principe d’'un tel décodeur. On remarque
immédiatement cette boucle qui a donné cette dénomination « turbo » a ce principe de
décodage. |l est possible de répéter le processus de décodage une infinité de fois, mais
en pratique, on obtient un résuitat satisfaisant apres quelques itérations seulement.
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encodeur #1 2] décodeur décodeur | Dés- | ™7
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Bits
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Bits de panté
eoncodeur #2

Figure 3-29. Schéma de principe d’'un décodeur turbo

Malheureusement les turbocodes ont cet inconvénient majeur qu'ils nécessitent
un temps considérable de calcul limitant ainsi les applications a des codes de taux 1/2

ou 1/3.
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4 LE CANAL RADIOMOBILE ET SES CORRECTIONS

Aprés avoir passé en revue les éléments constitutifs principaux de la chaine de
transmission des systémes de télécommunications mobiles, on s’intéresse maintenant

au canal radiomobile ainsi qu'aux corrections que I'on peut lui appliquer.

4.1 La modélisation du canal radiomobile

Contrairement aux ondes radioélectriques de fréquence inférieure a 30 MHz qui
se réfléchissent sur lionosphére, les ondes utilisées dans les systémes de
télécommunication cellulaire n'ont qu’une portée limitée permettant ainsi de réutiliser
les fréquences d'une cellule a lautre. La gamme de fréquence pour les
radiocommunications mobiles est 150 MHz - 2 GHz.

Par opposition a une liaison fixe ou I'on s'efforce a dégager la liaison, la liaison
entre un émetteur-récepteur fixe et un récepteur-émetteur mobile est perturbée par la
présence d'obstacles naturels (relief, arbres...) ou artificiels (batiments...).

L'effet des obstacles sur la propagation dépend de leur taille vis-a-vis de la
longueur d'onde (A =33 cm pour 900 MHz). Les phénoménes de propagation
rencontrés sont :

e Réflexion sur un obstacle plan (fagades...),

o Diffraction par des écrans (relief, toits, coins des batiments...),

e Diffusion (végétation...),

e Pénétration (a travers les murs...).

Afin de modéliser le canal radiomobile, on peut avoir recours a une approche
empirique et statistique (mesures en milieu réel) ou déterministe (calculs a partir de
modéles géographiques).

Une combinaison de ces deux méthodes est généralement utilisée. On distingue
trois échelles de variation. La Figure 4-1 représente I'allure de la puissance regue par
un mobile en mouvement en fonction du temps. On distingue tout d’abord les variations
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a grand échelle dues a I'éloignement par rapport a la base. Viennent ensuite les
altérations par effet de masque dues aux obstacles, et enfin les évanouissements
rapides causés par le phénoméne multichemins.

10'

%
1

Puissance normalisée

-
o,

n i

0 025 05 0.75 1 125 15 175 2 225 25
Distance (m)

Figure 4-1. Les variations du canal radiomobile
Les prochaines sections détailleront ces différentes échelles de variations.

4.1.1 Les variations a grande échelle

Ces variations sont modélisées par des modeéles basés sur des observations.
Les modéles restent valides dans une gamme de fréquences (f), de distances (d) et de
hauteurs d’antennes (de base et de mobile notées respectivement h, et hp)
raisonnable. Les pertes exprimées en dB ont une expression de la forme :

Perte =10y log,o(di}» 10nlog,0(fLJ+ f(Am. by )+, (4-1]
0 0

e Le parametre y caractérise l'atténuation en fonction de la distance. Il vaut 2

(20 dB/décade) en espace libre et vaut 4 (40 dB/décade) au-dessus de la
terre plane pour une distance d grande devant 2zh,h,, /4. En zone urbaine,

ce facteur varie entre 30.5 et 43.1 dB/décade pour des macro-cellules.
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e Le parameétre n caractérise I'atténuation en fonction de la fréquence. Il vaut
entre 20 et 30 dB/décade pour des fréquences entre 30 MHz et 2 GHz et
une distance entre le mobiie et la base entre 2 et 30 km.

e L'atténuation qui est due a la hauteur de 'antenne de la base est de I'ordre
de -20 dB/décade (h,>10 m) alors que celle qui est due & I'antenne du
mobile est de I'ordre de —10dB/décade (hn<5 m).

® g, est un facteur d'ajustement.

Divers modéles empiriques ont été mis au point : On compte parmi ceux-ci, le
modele relativement simple d'Okumura-Hata [Hat90)] basé sur des mesures effectuées
a Tokyo et qui tient compte du niveau d’urbanisation du milieu; le modéle plus
sophistiqué de Walfish-lkegami qui s’occupe du probléme des microcellules en utilisant
des données topographiques mais aussi ceux d'Egli, d’'Edwards et Durkin, de Carey, de
Blonquist et Ladel, de Lee, de Bertoni et Walfish [Wal88], d’Alsebrook et Parsons.

4.1.2 Les variations a moyenne échelle

Les variations dites « a moyenne échelle » sont celles qui sont dues a l'effet
d'ombrage (« shadowing » en anglais) des objets présents dans I'’environnement. Elles
sont représentées par une loi lognormale, variation aléatoire des points mesurés autour

d'une valeur médiane.

[) 2
g (a8) g

Figure 4-2. Fonction de répartition lognarmale (m=0 dB, o=1 dB)

Cette attenuation aléatoire, exprimée en dB, est une variable aléatoire
gaussienne d'écart-type o et de moyenne m dB (Figure 4-2) :
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1 (g-m)
Plg)= exp - 4-2
(0)= 75 :{ -~ [4-2)
Selon les environnements considérés, I'écart-type peut varier de 2 a 12 dB.

4.1.3 Les variations a petite échelle

L'onde radioélectrique parvient au récepteur via différents trajets
radioélectriques. Le trajet direct est emprunté lorsque le récepteur et 'émetteur sont en
visibilité et a celui-ci s'ajoutent tous les échos issus de réflexions et de diffractions sur
des structures diverses.

Le canal radiomobile est aussi caractérisé par sa nature fluctuante due au
déplacement du mobile, aux modifications de ['environnement (deplacement
d’obstacles...).

Ces deux phénomeénes vont se traduire par des évanouissements en temps et
en fréquence du signal regu dus aux interférences entre les différents trajets.

4.1.3.1 Effet Doppler

Afin d'évaluer l'influence de I'effet Doppler lors du déplacement du mobile par
rapport a la base, on considére le cas particulier ou il n'y aurait qu'un seul trajet. La
Figure 4-3 décrit une situation de transmission avec une base B en vue directe avec un

mobile M qui se déplace a la vitesse v .

Figure 4-3. Modéle géométrique de I'étude de I'effet Doppler

La distance parcourue par 'onde entre la base et le mobile a l'instant t est

donnée par :
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L (B-#O)7) o [4-3]

|B- ll?f(oj2 5- l\?l(oj2

Avec (}) qui représente le produit scalaire. L'équation [4-3] se réécrit alors :

B _ 2d(0)tvcos(¢(0)) . t2v2 ]
a(r)-a(o)‘ﬁ veodol) . Lo (a-a]

Si I'on considére un déplacement du mobile trés petit par rapport a d(0) (c’est &

dire tv<<d(0)), on peut faire 'approximation suivante :
d(t) = a(0)- vtcos (0) [4-5]
Si la fréquence de la porteuse est £, le signal regu a la forme suivante :
(1) =aft)eo 2t -2, 2 g,
= aft)co z{fo +M)r—2ﬁo d—f;'-)+ 6

Tout se passe en fait comme si la fréquence d'émission n'était plus f, mais

] [4-6]

f, + f, coso(0) avec f, = fyv/c.

Dans le cas plus réaliste ou le récepteur regoit plusieurs ondes issues d'un
diffuseur, on peut montrer que le décalage fréequentiel se fait de maniere continue sur
toute une gamme de fréquences définie par le spectre Doppler de I'équation [4-7]
[Rap96]. L'allure de ce spectre est donnée a ia Figure 4-4 en fonction de la fréquence

réduite f/'f;.

() -—L [4-7]

On peut aussi introduire le temps de cohérence T, :
To= [4-8]
fd
Le temps de cohérence est en fait une mesure statistique de la durée sur
laquelle le canal peut étre considéré invariant. Deux cas de figure sont alors possibles

en fonction de la durée des symboles T :
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e T<T:On a affaire & un canal sélectif en temps,

e T.<T.:Le canal est dit a « évanouissements lents ».

Densité spectrale de puissance
N

-3 -2 -1 [} 1 2 3
Fréquence réduite (f1,)

Figure 4-4. Spectre Doppler classique

4132 Aspect multichemins

Le signal regu résulte de la superposition des ondes qui interféerent les unes
avec les autres. Les effets de la propagation par trajets multiples sont linéaires et le
canal peut étre représenté par un filtre linéaire.

Par analogie a I'optique géomeétrique, les trajets sont apparentés a des rayons
optiques rectilignes réfléchis ou diffractés sur des obstacles. Le signal regu peut alors

s'écrire sous la forme :
L
r(t)= Eai e(t-r;) [4-9]
i=1

ot e(t) représente le signal émis, z; est le retard de I'F™ trajet et L est le nombre
d'échos décelables. Le retard introduit est di a la distance d; parcourue par l'onde entre

I'émetteur et le récepteur. «; est atténuation sur cet #™ trajet (atténuation en fonction

de I'éloignement et absorption d’énergie par les obstacles).
Pour une position donnée de I'émetteur et du récepteur, le canal est représenté

par sa réponse impulsionnelle h.(r) :



hole)= Y ()6 - 5,(0) (4-10]

Ce filtre n’est donc pas stationnaire puisque les parameétres dépendent de t.

Amplitude Différents échos

4 cu signal
00
Temps
L L b
Ta T

requ
Ly} ---------
Figure 4-5. Allure du profil des échos

nstant
d'émission
(t=0)

A un instant t, le délai moyen est le premier moment du profil des déiais et est

égal a [Rap96] :
L

et

Délai = -=—— (4-11]

2af

i=1

On peut alors définir la dispersion T, comme étant :

L
Za,? (r; - Délai)?
T, = | [4-12]

Et la bande de cohérence du canal :

B, = ?1— [4-13)
m

Cette bande de cohérence est en fait une mesure statistique de la plage de
frequences sur laquelle on peut considérer que le canal est « plat », c’est a dire qu'il ne
déforme ni la phase ni I'amplitude du signal. En d'autres termes, on peut dire qu'il y a
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corrélation d’amplitude et de phase entre deux composantes incluses dans cette méme
bande.

Deux cas de figure s’offre alors & nous :

e Le cas ou la bande utile du signal By est inférieure a la bande de cohérence

B. : Dans ce cas, on parle de canal « plat »,

e Le cas ou Bu>B:: On parle ici de canal sélectif en fréquence.

A cause des interférences entre les différents trajets qui peuvent étre soit
constructives soit destructives, des évanouissements du signal apparaissent.
Typiquement, ces fluctuations se produisent a des intervalles de l'ordre de 4/2 ou A

représente la longueur d'onde de la porteuse.
4133 Distribution de Rayleigh

Lorsque le trajet direct n'est pas présent, le modéle de Rayleigh est celui qui est
normalement adopté pour représenter les évanouissements subis par le signal
(Remarque : si au contraire ce trajet avait été présent, comme c'est souvent le cas pour
une liaison par satellite ou en milieu rural, on adopterait la modélisation de Rice).

Dans 'étude qui fait I'objet de ce mémoire, on s'intéresse a un systeme de
communication en milieu urbain, ce qui représente le pire cas au niveau des
caractéristiques du canal radiomobile. C'est pourquoi on adopte une modélisation de
Rayleigh.

Si I'on revient a la Figure 4-1, les variations de Rayleigh correspondent aux
variations rapides du signal. Les évanouissements profonds se produisent tous les 20
cm environ, ce qui correspond a une fréquence de porteuse de |'ordre de 750 MHz.

Dans ce modeéle, on caractérise le signal regu par sa densité de probabilité. On
considére ici que les composantes en phase et en quadrature des différents échos
répondent a une loi gaussienne de moyenne nulle du fait de leur grand nombre

[Rem88].
La densité de probabilité de Rayleigh est donnée par I'expression suivante :

r r?
Mf)= U—ZGX{— 20'2 ] (0 <r< +°°) [4-14]
0 (~o<r<0)
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ou o? est la puissance moyenne regue. L’allure de cette distribution est représentée a
la Figure 4-6.

Densité de probabilté QI |
N -

20
Altabiissement
Figure 4-6. Distribution de Rayleigh

La valeur moyenne de la distribution r,,, estdonnée par :
v T
Imoy = Elr]= Ip(r)dr = UJ; [4-15]
[}
et la variance de la distribution o2 vaut :

ol = E[(r—E(r))2]= Tr%(r)dr—%:az(z—%} [4-16]

4.1.3.4 Simulateur de canal a temps discret

Il a été mentionné a la section précédente que le signal de Rayleigh se
décompose selon 2 signaux gaussiens en quadrature. || est possibie d'améliorer cette
approche en y ajoutant I'effet Doppler. Il suffit pour cela de fiitrer le bruit gaussien par

un filtre qui a pour fonction de transfert H(f)=/S.(f} (cf. équation [4-7]).
La Figure 4-7 schématise la méthode d'obtention du signal de Rayleigh. Le

filtrage peut étre obtenu par transformation de Fourier rapide avec une cadence
d'échantillonnage supérieure a 2f,,, ou f,,, estla fréquence maximale de S_(f).
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Figure 4-7. Génération d’'un signal de Rayieigh

4.1.4 Le bruit

En plus de toutes ces altérations dans le niveau de puissance et dans les délais
de réception s'ajoutent toutes les perturbations électromagnétiques hertziennes mais

aussi celles causées par les appareils électroniques eux-mémes.
On peut regrouper les sources de bruit hertzien en deux grandes familles

comme le montre la Tableau 4-1 [Duf76).

Tableau 4-1. Les différentes sources de bruit hertzien

QOrigine
Naturelles Humaines
Ext Electronique de | Puissance Machines- Systémes Industrie et
Terrestres terrestres | communication électrique outils d'allumage particuliers
e Radiateur et
o Outils de Soudeur
e Emission puissance o Nettoyeur a
. o Relais de o Génération ® Appareils . Ultrasons
o Atmosphérique :gg':r:“ e communication | e Conversion e Equipement :52&:22! s e Appareils
« Précipitation e Etoil q o Navigation o Transmission Bureautique «Outils Médicaux
orles e Radar o Distribution e Machines e Appareils de
e« Communication Industrielles Controle
e Transporteurs * Ordinateurs
o Eclairage

Parmi les sources naturelles de bruit terrestres, ce sont les phénomeénes
atmosphériques tels que les orages qui dominent jusqu'a une fréquence de 100 MHz.
Pour ce qui concerne les fréquences supérieures (jusqua 1GHz), c'est le bruit

cosmique qui est dominant.
Mais cela reste tout de méme le bruit d'origine humaine qui est le plus

important, surtout dans les régions industrialisées. Les rayonnements parasites qui sont
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la cause de cette pollution électromagnétique proviennent de tous les types d’appareils
électriques et électroniques qu'ils soient personnels, industriels, scientifiques ou
médicaux.

Pour ce qui est du bruit inhérent aux appareils de communications, il est da a
I'agitation thermique des électrons dans les conducteurs. e spectre de ce bruit s’étale
jusqu'a des fréquences pouvant aller jusqu’a quelques GHz et la puissance ici mise en
jeu est de l'ordre :

P =KkTB (4-17]
ou k est la constante de Boltzmann, T est la température et B est la largeur de bande

considérée.
4.2 Les corrections apportées au signal radiomobile

4.2.1 Le récepteur de Rake

Dans les systémes a spectre étalé CDMA, la période de chip est généralement
nettement plus petite que la dispersion du canal. Ceci signifie qu’entre deux échos d’'un
méme signal, plusieurs périodes de chips se sont écoulées.

Cette propriété, ajoutée a celle de corrélation peu élevée des trames lorsque
I'on se décale ne serait-ce que d'un chip, permet de dissocier 2 échos qui seraient
séparés d'au moins une période de chip. Ainsi les différents délais de propagation dans
le canal fournissent plusieurs versions du signal a ia réception. C'est ce que l'on
appelle la diversité temporelle.

L'idée est alors de combiner ces différents signaux afin d’améliorer le rapport
signal sur bruit a la réception. Pour ce faire, Price et Green [Pri58] ont eu recours a ce
qu'ils ont appelé un récepteur de Rake constitué d’'un certain nombre de corrélateurs
(corrélation entre I'entrée et les séquences PN décalées) qui tentent de s'aligner sur
différents échos ou chemins. Le récepteur de Rake présenté a la Figure 4-8 comporte
M « doigts », c’est & dire qu'il est capable de détecter au maximum M échos différents.
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Signal CDMA avec
multichemins

f(t)

Figure 4-8. Schéma de principe d'un récepteur de Rake

Les M sorties des corrélateurs sont ensuite pondérées afin d’améliorer
estimation. La démodulation ainsi que la décision finale est ainsi basée sur la somme

pondérée des corrélateurs [Ada97].

Si a un instant donné, 'un des chemins est altéré par des évanouissements
importants, il se peut qu’il n'en soit pas de méme pour tous les échos. Grace au
systéme de pondération on pourra donc limiter I'influence de I'écho imparfait en

privilégiant les chemins puissants.
Notons Z;, Z....., Zum, les sorties des M corrélateurs. Elles sont pondérées par

les coefficients a;, as,..., au respectivement. Le signal global 2’ s'exprime alors de la

maniére suivante :
M
z=Y anZn [4-18]
m=1
Les coefficients a,, sont normalisés de telle sorte que leur somme soit constante
et unitaire comme le montre I'équation suivante :

2
Ay = Zm [4-19]

On peut prouver de maniére rigoureuse que cette distribution des coefficients
est optimale. A titre d'information on pourra noter que le signal obtenu en sortie du

récepteur de Rake suit la loi « chi carré ».
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4.2.2 Le contrdle de puissance

On a vu a la section 3.1.3.4 que le contréle de puissance constitue un point-clé
de la mise en oeuvre d'un systtme de télécommunications utilisant le CDMA. La
puissance des différents usagers est en fait ajustée pour éviter que les usagers plus
proches de la base n'interférent pas trop.

Plusieurs méthodes de contrdle de puissance sont possibles et sont présentés

dans cette section.

4221 Controle de puissance en boucle fermée

e Les informations sur ['état du canal sont
acquises sur la liaison montante.

e Les variations rapides (évanouissements
muiti-chemins, fading) sont elles aussi
corrigées

e Nécessite un trajet aller-retour de
linformation entre le mobile et |a base.

Figure 4-9. Contrdle de puissance en boucle fermée

Dans ce schéma, l'information qui circule sur la liaison montante (du mobile a la
base) est traitée afin de détecter I'état du canal (variations de I'amplitude du signal). Le
mobile regoit ensuite l'information de la base lui permettant de modifier sa puissance
transmise afin de compenser les dégradations du signal subies lors de la transmission
vers la base. Si le délai du trajet aller-retour entre le mobile et la base ajouté au délai
de traitement est moins grand que la période de corrélation du canal (temps pendant
lequel! la corrélation entre les atténuations est non nulle) alors le controle de puissance
est en mesure de corriger les erreurs dues aux évanouissements rapides (fading) de
'amplitude du signal [Cha96). Dans un systéme cellulaire terrestre, un tel mécanisme
peut étre réalisable, ce qui n'est pas le cas pour un systéme mobile par satellite ou le
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délai du trajet aller-retour (de I'ordre de la dizaine de ms) dépasse largement la période
de corrélation du canal, et ce méme pour les satellites a orbite basse.

4.2.2.2 Controle de puissance en boucle ouverte

e Les informations sur I'état du canal sont
acquises sur la liaison descendante.

e Seules les variations lentes du signal
peuvent étre détectées (effet d’'ombrage,
shadowing).

e Les variations rapides (évanouissements
multi-chemins, fading) sont juste
« nivelées ».

Figure 4-10. Contrdle de puissance en boucle ouverte

Ce contrdle de puissance consiste a obtenir sur la liaison descendante (base-
mobile) les informations nécessaires sur I'état du canal. Dans un systéme en boucle
ouverte, le mobile enregistre les informations concernant I'état du canal pendant la
liaison descendante afin d’estimer I'état du canal sur la liaison montante. I! est clair que
dans ce cas, le controle de puissance ne peut détecter et corriger que les variations
lentes ou a grande échelle (shadowing) du canal de transmission, car ces derniers
demeurent identiques sur les deux liaisons. Quant aux variations rapides, le contréle de
puissance en boucle ouverte essaie de minimiser leurs effets en détectant la puissance

moyenne créée par ce type d'évanouissement.
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5 LE CANAL RADIOMOBILE CDMA2000

Nous avons décrit au chapitre précédent les caractéristiques du canal
radiomobile ainsi que sa modélisation. Dans ce chapitre, on va étudier les
performances des techniques employées afin d’améliorer les caractéristiques du signal
radiomobile (cf. 4.2) dans le cas particulier de la norme CDMA2000 présentée dans
FANNEXE A. On s’intéressera donc tout particulierement aux effets de I'égalisation
grace a un récepteur de Rake ainsi qu'a ceux du controle de puissance.

On adoptera ici un contréle de puissance effectué a la cadence de 800 Hz, c’est
a dire que 800 fois par seconde, I'émetteur (que ce soit la base ou !e mobile) regoit
systématiquement I'ordre de modifier sa puissance d'émission d'un pas fixe.

Pour ce qui est du récepteur de Rake, 3 échos sont traités, ce qui semble
présenter un bon compromis complexité/performance et correspond a une fréquence
de chip de 1.25 Mcps dans un canal ou la dispersion est de l'ordre de T,, =3 us (cf.
section 4.1).

Les performances seront exprimées en terme de facteur d'amélioration de
I'écart-type de la puissance regue. Cette valeur sera utilisée plus tard lors de 'analyse
des performances du MC-DS-CDMA.

5.1 Modélisation du signal radiomobile

5.1.1 Simplifications apportées au modéle

Comme le signal observé subit un traitement de contréle de puissance a grande
vitesse (800 bps), il est justifié de ne considérer, dans les simulations suivantes, que
les variations rapides du signal (fading). En effet, un tel dispositif est capable de
supprimer les altérations de 'amplitude du signal dues a :

e La distance qui sépare I'émetteur du récepteur,

e Les variations a moyenne échelle ou effet dombrage.
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(Se référer a la section 4.1 pour des informations compiémentaires sur les

variations du signal radiomobile).
5.1.2 Création d’un signal de Rayleigh

La méthode employée est celle qui a été présentée a la section 4.1.3.4. La
simulation a été réalisée grace au logiciel Matlab™. La Figure 5-2 représente la
caractéristique statistique du signal de Rayleigh obtenu ainsi que l'allure d’'un signal de
Rayleigh observé sur 0.1 secondes. On se place ici dans le cas d'un canal trés hostile
ou la vitesse du mobile est de 120 kmvh, ce qui correspond a une fréquence Doppler de
100 Hz.

8§ § 8
1
1

o 3 BB BB BB

Nombro d schandlons

001 002 063 004 005 008 007 008 0.00 O
Tempe (sec)

Figure 5-1. Caractéristique statistique et temporelie d'un signal de Rayleigh (120 km/h)

Dans cette étude, les vitesses de déplacement trop faibles ne seront pas
considérées parce qu’en dessous d'une vitesse limite, ce n'est plus le déplacement du
mobile qui est prépondérant mais les variations de I'environnement (déplacement

d'objets essentiellement).

5.2 Controle de puissance

Comme on I'a présenté a la section 4.2.2, la puissance émise par un mobile est
constamment mesurée a la base. On s’intéresse ici au cas d’'une transmission ou 4800
symboles sont transmis par seconde. Afin d'estimer convenablement la puissance
regue, la base effectue une moyenne sur 6 symboles.

Cette moyenne est ensuite comparée a un seuil et la base en déduit si la
puissance du mobile doit étre augmentée ou diminuée par un facteur fixe (de I'ordre de



1 dB). Cette consigne de correction de puissance est transitée via les données
transférées de la base vers le mobile selon le schéma décrit a la Fig. A-14.

Le traitement ainsi que le transit de cette consigne implique un délai non
négligeable dans la réaction du mobile. Compte tenu des faibles distances qui entrent
en jeu lors d'une communication cellulaire terrestre (de l'ordre du km), i semble
judicieux de ne prendre en compte que le délai de traitement.

Dans la littérature, le délai est couramment de l'ordre de la milliseconde
[Cha96]. Dans notre simulation, il est de 0.75x1.25 ms soit 0.94 ms.

La Figure 5-2 représente l'allure d’'un signal de Rayleigh aprés correction. Dans
cet simulation, la vitesse du mobile est de 120 kmv/h, ce qui correspond a des
évanouissements fréquents. On constate que maligré le délai de traitement, le signal
corrigé est nettement amélioré lorsque les variations du signal sont lentes.
Malheureusement, les évanouissements profonds persistent.

10‘, T T T T T T Y T T
g10°
k|
E
2
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210"}
E """ Signal non commigé
| ——— Signal comgé
102 " L N . . L 1 2 "
0 0.01 0.02 003 004 005 006 007 0.08 0.09 O.1
Temps (sec)

Figure 5-2. Allure du signal de Rayleigh corrigé (120 km/h), pas de 1 dB

La simulation sur 100 secondes, comme on le verra a la section 5.5, est
suffisante pour émettre des conclusions sur 'amélioraticn du signal aprées la correction

. de type CDMA2000. L'écart-type de la puissance du signal d'origine est 0.571 et apres
correction, elle descend a 0.342, ce qui constitue une amélioration de 1.67 soit 2.23 dB.



5.3 Récepteur de Rake

Le principe de fonctionnement du récepteur de Rake a été présenté a la section
4.2.1. Dans notre simulation, on a utilisé un récepteur capable de détecter 3 échos
(communément appelé récepteur de Rake a 3 «fingers »), ce qui est un bon

compromis complexité/performance.

P r‘“ L.
- (dispersion du canal) i
Temps
Fréguence
T de chip
1 | (oiode oo chle) | L 1.25 MHz

Figure 5-3. Allure des trois échos choisis pour la simulationLes trois échos

La Figure 5-4 montre le résultat en sortie d'un récepteur de Rake lorsque les 3
échos prépondérants ont une puissance moyenne quasi-équivalente (cf Figure 5-3 ou
le chemin le plus faible a une puissance moitié plus faible que le chemin prioritaire) et
que le mobile se dépilace a 120 knmvh.

Ce dispositif améliore de maniére intéressante les variations de la puissance
recue méme dans ce cas ou les évanouissements sont trés fréquents.

La simulation sur 100 secondes permet d’'émettre des conclusions sur
I'amélioration du signal. L'écart-type des signaux de Rayleigh d'origine est 0.571 et
aprés égalisation, elle descend a 0.369, ce qui constitue une amélioration de 1.55 sait
1.9 dB.
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Figure 5-4. Allure de la sortie d'un récepteur de Rake a 3 « fingers »

5.4 Combinaison des deux méthodes

Dans la norme CDMA2000, il est prévu que ie signal regu par le mobile subisse
a la fois une égalisation et un contréle de puissance a 800 bps. Sur la Figure 5-5, on a
représenté les trois échos de type « Rayleigh », la sortie du récepteur de Rake s'il n'y
avait pas eu de correction et enfin le signal corrige.

Les paramétres d’observation sont toujours les mémes, c’est & dire une vitesse
du mobile de 120 kmv/h et une puissance des échos répartie de la méme maniére qu'a
la section précédente. Par contre, le pas du correcteur de puissance a été diminué
puisque les fluctuations sont maintenant plus faibles : Il est ici de 0.6 dB (cf. section 5.5
pour de plus amples détails sur le choix du pas de contrdle).

Les deux méthodes s’averent tout a fait complémentaires et on constate que la
puissance du signal est maintenant quasi-constante. Seuls les évanouissements
simuitanés sur au moins 2 des 3 échos prépondérants peuvent encore faire chuter la

puissance regue.



67

Puissance normalisée

10° .

N3

0 001 002 0.03 004 005 006 0.07 008 0.09 0.1

Temps (sec)

Figure 5-5. Effet combiné d'un contrdle de puissance et d’'un récepteur de Rake

5.5 Optimisation du pas du contrdle de puissance

Dans les exemples précédents, ie pas du contrble de puissance n’a pas été fixé
de maniére totalement intuitive. Il est en effet possible d’ajuster ce paramétre de
maniere adéquate afin d'obtenir les meilleures performances possibles.

Pour ce faire, les variations de I'écart-type du signal corrigé ont été étudiées en
fonction du pas de contréle. La Figure 5-6 met en évidence avec 3 signaux de Rayleigh
différents qu'un temps d'observation de 100 secondes est amplement suffisant pour
obtenir des résultats satisfaisants.

L'étude de l'influence du pas de contrdle a été effectuée dans le cas d’un signal
de Rayleigh et dans le cas ou I'on utilise un récepteur de Rake.
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Figure 5-6. Influence du temps d'observation sur les statistiques du signal corrigé

5.5.1 Cas d’un signal de Rayleigh

Sur la Figure 5-7, on a représenté la variation de I'écart-type du signal corrigé
en fonction du pas de correction pour trois vitesses de déplacement du mobile (30, 60,
et 120 kmvh). L’allure des courbes est en parfait accord avec le bon sens : si le pas est
trop faible, le signal n’'est pas corrigé et si le pas est trop grand, le signal obtenu ne
peut pas étre stabilisé autour de la valeur souhaitée a cause de la trop grande
amplitude des créneaux de correction.

Il se dégage nettement de ces résuitats qu'il existe un pas optimal qui se situe
aux alentours de 1.2 dB. Pour cette valeur, 'amélioration de I'écart-type est du méme

ordre de grandeur que celui que nous avons introduit a la section 5.2 soit 2.2 dB.
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Figure 5-7. Qualité du signal corrigé en fonction du pas de correction

Si f'on considére linfluence de la vitesse du mobile, on s'apergoit que
'famélioration du signal est fort logiquement meilleure lorsque la vitesse est faible et
ceci dans des proportions non négligeables puisque I'on note une dégradation de
0.5 dB entre 30 et 120 km/h. Il est aussi intéressant de noter que le pas optimal n’est
pas exactement le méme pour toutes les vitesses. En effet, le pas optimal a 120 km/h
est 0.15 dB plus grand qu'a 30 kmvh ce qui n’est, encore une fois, pas dénué de sens
puisque plus la vitesse de déplacement est grande, plus les variations sont rapides.

Pour conclure, on pourra noter que le pas de 1 dB utilisé dans les simulations
précédentes pour corriger un signal Rayleigh était presque optimal.

5.5.2 Cas d’un signal « chi-carré »

Dans le cas du signal obtenu avec le récepteur de Rake, les tendances se
confirment comme le montre la Figure 5-8. On peut toujours optimiser le pas et, cette
fois-ci, la valeur idéale se situe aux alentours de 0.75 dB. Les effets combinés du
récepteur de Rake et du controle de puissance permettent d'améliorer les
caractéristiques du signal dans des proportions impressionnantes : si I'on consideére le
cas particulier de 120 knmvh (cas des simulations des sections 5.2 et 5.3), on obtient une
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amélioration de 4 dB, ce qui est cohérent avec les résultats précédents puisque
4=2.23+1.9dB.
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Figure 5-8. Qualité du signal « chi-carré » corrigé en fonction du pas de correction

Si I'on considére, encore une fois, I'influence de la vitesse du mobile, les mémes
remarques peuvent étre faites. En effet, moins le mobile est rapide, plus I'amélioration
du signal est grande et cette fois-ci les proportions sont impressionnantes (gain de 3.8
dB lorsque I'on passe de 120 & 30 km/h !). Aussi, le pas optimal varie légérement en
fonction de la vitesse (0.1 dB de variation entre 30 et 120 km/h).

Le pas de 0.6 dB adopté dans les simulations précédentes est donc tout a fait

adéquat puisqu'il est trés prés du pas optimal.

5.6 Conclusion

Tout d’abord, a la vue des résultats obtenus, on peut valider le modele qui
consistait a ne considérer que les variations a petites échelles du signal radiomobile. La
correction de puissance utilisée dans le CDMA2000 s’avére en effet trés efficace et les
caractéristiques du signal ainsi obtenu sont notablement différentes de celles du signal
Rayleigh de base généralement adopté dans les modéles dans le but de simplifier les

caiculs.
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6 ETUDE DE LA CAPACITE, APPROCHE
PARAMETRIQUE

L'étude du canal radiomobile et de ses corrections dans le cas particulier du
CDMA2000 va maintenant servir de base a une étude rapide de la capacité en terme
d’efficacité spectrale (bits/sec/Hz) d'un systeme CDMAZ2000 de largeur de bande 1.25
MHz. Cette étude est faite suivant I'approche dite « paramétrique » mise en place dans
les recherches précédentes du laboratoire de télécommunications du département de
GEGI de I'Ecole Polytechnique de Montréal sous la direction de David HACCOUN
[Héb96), [Vas97].

Dans cette méthode, (efficacité spectrale est calculée en fonction de
l'interférence totale. En plus des termes d'interférences dus aux usagers présents dans
la cellule-cible, il faut ajouter les facteurs de deuxiéme ordre qui sont le controle de
puissance imparfait et l'interférence due aux usagers dans les celiules voisines. Il est
aussi possible de prendre en compte le facteur d'activité vocale.

6.1 Notion d’efficacité spectrale

La capacité d’'un systeme CDMA peut avantageusement étre décrite par son
efficacité spectrale, c'est a dire le taux d’information supporté dans une bande de
fréquence normalisée a 1 Hertz par unité de temps [Mons95].

Ainsi, dans un systéeme CDMA d'efficacité spectrale C (bits/sec/Hz), on pourra
placer dans une largeur de bande W (Hz), K usagers opérant a un taux d'information R,
(bits/sec) tel que :

C= Klzb (6-1]
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6.2 Calcul du rapport signal a bruit (SNR)

Le facteur limitant a lintérieur d’'un systéeme de communication est le rapport
signal sur bruit (SNR). Dans le cas d'un systéme CDMA a séquence directe, au bruit
thermique et a la « poliution électromagnétique » s’ajoute l'interférence inter-usagers
puisque tout le monde émet dans la méme bande de fréquence.

Le rapport signal bruit prend donc la forme suivante :

Ep

[6-2]
NO +1/ u

p:

ol E, représente I'énergie regue par bit d'information, Ny/2 la densité spectrale du bruit
blanc gaussien introduit par le canal de transmission et /, l'interférence causée par les
autres usagers (aussi notée MAI, Multiple Access Interference).

6.3 Calcul de l'interférence due aux autres usagers (MAI)

Dans un systeme CDMA asynchrone, tous les usagers occupent !a méme
bande de fréquence. L'interférence inter-usagers est alors l'interférence causée par les
autres usagers sur 'usager de référence. Il s’avere que ce facteur limitatif est le plus
important dans I'étude des systemes CODMA.

En s’inspirant des résultats énoncés dans [Vas97], [Héb96] et [MonS95), et en
supposant que l'interférence est de nature gaussienne, on obtient I'expression de
l'interférence suivante :

_E,RK

l, C,oCaU, [6-3]

ou c, est le facteur di a la correction de puissance imparfaite, c, est le facteur
multiplicatif d'interférence due aux cellules adjacentes et u, est le facteur d'utilisation

de la voix qui, contrairement aux autres facteurs, n’est pas néfaste.
Dans le cas particulier de notre étude, la capacité sera calculée sur les bases de
la norme CDMA2000. C’est pourquoi les parameétres utilisés seront ceux qui ont été

calculés au chapitre 5.
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6.3.1 Correction de puissance imparfaite

Comme la correction de puissance ne permet pas d'effacer les
évanouissements profonds du signal, 'interférence s’en trouve aggravée. Comme il a
été démontré lors des précédentes recherches, cette augmentation de linterférence
dépend directement des caractéristiques statistiques du signal regu. En effet, on peut
montrer que [HébI6)[Vas97] :

c, =62 [6-1]

ou o est['écart-type du signal regu.

On peut alors estimer le nombre de canaux de voix (6.4 kbps) envisageables
sur une largeur de bande de1.25 MHz (largeur élémentaire choisie pour le CDOMA2000,
cf. ANNEXE A) en fonction du rapport signal sur bruit (SNR, rapport de I'énergie par bit
sur la densité spectrale de bruit). On suppose ici que le rapport signal sur bruit et
interférence (SNIR) est constant et fixé par la qualité de service requise et le type de
modulation adopté. Pour ia transmission de la voix, il a été montré qu’un SNIR de 3 dB
s’avere suffisant {[Vas97].

Grace aux résuitats obtenus au chapitre 5 et référencés dans le Tableau 6-1, on

peut fixer les parameétres selon le type de canal étudié.

Tableau 6-1. Ecart-type de l'erreur dans un canal de type COMA2000

Situation Ecart-type de l'erreur
Signal parfaitement 0
corrigé
Correction rapide
(800 Hz) —30 km/h | 0-28(-5.5dB)
Correction rapide
(800 Hz) — 60 km/h 0.31(-5d8B)
Correction rapide
(800 Hz) — 120 kmvh |  0-34 (-4.68 dB)
Canal de Rayleigh 0.57 (-2.4 dB)

Le résultat des calculs est représenté a la Figure 6-1. La capacité en termes
d'usagers varie du simple au double entre le canal de Rayleigh (50 personnes pour
SNR=20 dB) et le canal parfaitement corrigé (96 personnes pour SNR=20 dB). Dans le
cas d'une correction de puissance rapide a 800 Hz, la capacité varie entre 76 et 82
usagers a 20 dB selon la vitesse du mobile.
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Figure 6-1. Capacité en fonction du SNR pour différents types de canaux.

6.3.2 Interférence due aux cellules adjacentes

Les cellules d'un réseau cellulaire ne sont jamais parfaitement isolées et ceci
est d’'autant plus vrai quand ce réseau est de type CDMA. En effet, il n'y a pas de
répartition des fréquences comme on peut en avoir dans les autres réseaux. Dans le
cas du CDMA2000, 'immunité est en fait obtenue grace a un code pseudo-aléatoire
spécifique a chaque base (cf. ANNEXE A).

En reprenant la méthodologie adoptée dans [Vas97], [Héb96] et [Mon95], on
peut répartir les cellules voisines en classes en fonction de leur distance par rapport a
la cellule-cible comme le montre la Figure 6-2.

Le facteur d'interférence interceliules peut alors s'exprimer de la maniéere
suivante :

Ca =1+ NJA + N A, + N3 A, [6-2]
ou N; est le nombre de cellule d'ordre i et A; est le facteur d'interférence d’une cellule
d'ordre i. Fort logiquement, le terme A, domine et sera pris ici égal a —10 dB, ce qui
conduit & un facteur d'interférence c,de l'ordre de 1.6.

Il N'est pas nécessaire de tracer ici encore une fois les courbes, il suffit juste de
constater que la capacité globale sera tout simplement diminuée d'un facteur 1.6
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amenant la capacité d’'un canal corrigé a 30 kmvh (respectivement canal de Rayleigh) a
51 usagers (respectivement 31) pour SNR=20 dB. Cette valeur est tout a fait
satisfaisante puisqu'il est prévu dans la norme CDMA2000 d'admettre 55 canaux de
voix (64-7 canaux de messagerie-1 canal de synchronisation-1 canal pilote) sur chaque
largeur de bande de 1.25 MHz et que I'on n'a pas encore pris compte du facteur

d'utilisation de la voix.

O Cellule-cible

O Cellules d’ordre 1
O Celiules d’ordre 2
& cellules d'ordre 3

Figure 6-2. Modeéle de réseau cellulaire en nid d'abeille

6.3.3 Facteur d’utilisation de la voix

Dans les systemes CDMA, il est possible de diminuer la puissance des
interférences en exploitant les périodes de silence dans les conversations. Pendant ces
temps morts, on émet en fait a deébit faible. L'interlocuteur, qui entend tout simplement
du bruit, n'est donc pas géné par de désagréables périodes de « blanc ».

Dans le facteur d'utilisation de la voix u,, il est aussi possible de prendre
compte des services ou, par contre, il n'y a pas de temps morts comme c’est le cas
pour les transferts de données [Mon95] :

u, =f,[v, +(-va)r l+1-1, [6-3]
ou f, représente la fraction des usagers utilisant le service vocal, v, est la probabilité

qu'un usager parle et r, est le facteur de réduction du taux d’'information.
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Si 'on combine l'effet de l'interférence intercellules et le facteur d’utilisation de la
voix dans le cas ou v, =0.35, f, =0.5 ou 0.8 et enfin r, =1/4, on obtient les résultats de

la Figure 6-3.

8 8 8 d 8

Nombre de canaux

B

-

SNR (aB)

Figure 6-3. Capacité en fonction de tous les parameétres

6.4 Conclusion

Les résultats obtenus dans ce chapitre, lorsque comparés a ce qui est prévu
dans la norme CDMA2000, permettent de vérifier le bon dimensionnement du systéeme.
Néanmoins, il ne faut pas perdre de vue que cette méthode est trés grossiéere et qu'elle
ne prend en compte ni le codage, ni les phénoménes d’évanouissements du canal
radiomobile. On va maintenant introduire et étudier plus précisément un systéme MC-
DS-CDMA général qui aurait pu étre choisi comme alternative au CDMA2000.



7 LE SYSTEME MULTIPORTEUSES MC-DS-CDMA

Nous présentons dans ce chapitre un systeme MC-DS-CDMA (systéme hybride
OFDM-CDMA, cf. section 3.2.3.2) qui aurait pu étre choisi comme alternative au
systéme multiporteuses du CDMA2000 afin d’améliorer le gain spectral (meilleure
exploitation de la largeur de bande disponible).

Le développement mathématique, en particulier le calcul des interférences, est
largement inspiré de farticle [Sou96]. Le modeéle est adapté a un canal radiomobile de
type CDMA2000 avec contréle de puissance et on envisage aussi l'introduction d’'un
codage de canal.

L'étude a pour objectif de montrer qu’il est possible de compenser I'absence de
récepteur de Rake (diversité temporelle) par un systeme multiporteuses (diversité
fréquentielle). En effet dans un systéeme multiporteuses, la période de chip qui est
inférieure a celle que l'on aurait utilisée dans un systéme a étalement par séquence
directe, peut ne plus permettre de distinguer les différents échos multichemins.

7.1 Introduction

Afin de remédier au probleme d'interférence inter-chip (ICl) cause par les
différents chemins, on a vu que I'on avait recours a un récepteur de Rake. Néanmoins,
sa mise en ceuvre nécessite I'emploi de microprocesseurs dédiés au traitement des
signaux afin d’estimer de maniére continue le délai relatif des différents échos.

De plus, lorsque les débits sont importants et que la dispersion du canal T,
(typiquement le délai entre les échos les plus éloignés, cf. section 4.1.3.2) est grande,
on peut méme rencontrer une interférence intersymboles (ISl). Dans ce cas, il est
nécessaire de réduire le taux de symbole en utilisant une technique multiporteuses.

En milieu urbain, la dispersion T, est de l'ordre de 3 us ; on comprend donc
pourquoi I'emploi d’'un récepteur de Rake devient futile lorsque I'on étale sur piusieurs
porteuses. En effet, sachant que le nombre d’échos décelables L est donné par :
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]

ou T, est la dispersion et T est la période du chip, alors pour une largeur de bande de
1.25 MHz (cas du CDMA2000 multiporteuses), seuls environ L=3 a 4 échos pourraient
étre distingués.

La Figure 7-1 schématise l'allure des échos par rapport a la période de chip
dans les cas particuliers de 1.25 MHz et aussi 3.75 MHz.

Ten
(dispersion du canal)

A
\ 4

Differents echos

Tc Fréquence
> de chip
| | (piriode de chip) | | 1.25 MHz
| L1 1 1 ]t F L1 3.75MHz
i:

Figure 7-1. Allure de 'espacement des échos par rapport au chip

Le systeme étudié dans ce chapitre est un systeme MC-DS-CDMA qui présente
un meilleur gain spectral que les systémes multiporteuses classique. La fréquence de
chip peut étre de 1.2288 Mcps pour garder le dimensionnement de la précédente
norme 1S-95 ou méme moins si I'on ne cherche pas a limiter le nombre de porteuses. I
est utilisé avec ou sans récepteur de Rake pour les raisons évoquées ci-dessus et sera
comparé, a la section 8.2, au CDMA200 et a un systéme DS-CDMA combiné a un

récepteur de Rake.
7.2 Le systéme multiporteuses étudié

7.2.1 L'émetteur

Le schéma de I'émetteur est présenté a la Figure 7-2. Le flot de données arrive
avec une période de bit T, (si on ajoute un codeur de canal , les symboles codés ont
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une période T, =T,.A OU R est le taux de codage). Dans la suite de I'étude on

considére un flot de données non codées ; le lecteur pourra remplacer T, par T dans
le cas d'un canal codé. L'information (codée ou non) est traitée par un convertisseur
série/paralléle (DEMUX) qui répartit les données sur M branches différentes. La durée
de chaque bit est maintenant :
T=MT, (7-2]
L'information d’'une méme branche est ensuite répétée selon S sous-branches.
Néanmoins elle est entrelacée de maniére différente sur chacune des sous-branches
afin d’ajouter de la diversité temporelle au dispositif (un méme bit d'information n’est
pas regu au méme instant sur chacune des porteuses a « bit identiques »). Les MS
sous-branches sont ensuite modulées selon la méthode BPSK.

Branches Scus-sranches
S -
R——@—]!
Donnédes ..._.., M 10
—~Codaget— U PRUl)  cos(wetees) Z .
.---» Entrelaceur -~- - ~- -
A=Y 0y
2l /= .5 ; RN
A
Sy PR Cos(wA ). - o]
- -
3 . g .
- : —— -
Seeep -=——
l,---; -
=, SRS
\
Se-o> ==

Figure 7-2. Emetteur multiporteuses (M=4, S=3)

Toutes les sous-branches subissent un étalement spectral par la méme
séquence aléatoire (PN, pour Fusager k) de longueur N. La période de chip T. vérifie

alors la reiation suivante :

- b

T.=

2|4



Dans le cas d’'un canal codé on note T, =T.R la durée d'un symbole codé sur
chaque branche et N, = N.A la lonqueur de la séquence PN appliquée aux symboles

codés.

Par contre les fréquences des porteuses sont distribuées de maniére a séparer
au maximum les sous-branches qui traitent la méme séquence d'information comme le
montre la Figure 7-3. Les lobes de méme couleur véhiculent la méme séquence
d'information. Par exemple, dans le cas ol M=4 et S=3, on voit que les groupes de
fréquences des sous-porteuses a « bits identiques » sont (1,5,9) ; (2,6,10) ; (3,7,11) ;
(4,8,12).

M=6, S=2

M=2, S=6

Figure 7-3. Spectre schématique du signal émis

7.2.2 Le gain spectral

Le chevauchement spectral est ici admis puisque dans un systéme OFDM, on
s'arrange pour que les porteuses soient orthogonales entre elles. Cette orthogonalité
est atteinte lorsque I'on a la relation :

TC
Icos(w,-t +¢@;).cos(w t+e;)dt=0, i=#j [7-4]
0

On définit le gain spectral du systeme MC-DS-CDMA comme étant le rapport
entre la largeur de bande utilisée par un systéme multiporteuses n’admettant pas de
chevauchement (cas du CDMA2000) et le systeme MC-DS-CDMA équivalent
admettant un chevauchement de 50%.

Il s'exprime de la maniére suivante :
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_ MS(2/T,) _ 2MS .
GS= (MS+1).(YT.)  MS+1 =2 [7-8]

La Figure 7-4 illustre bien le fait que lorsque le nombre de porteuses est grand,
I'efficacité spectrale est presque doublée par rapport au systéme multiporteuses
classique. En gris plus foncé, on indique le gain spectral correspondant a un systéme
ou MS=12 (cas du systeme sur lequel est basé la majorité des simulations du
chapitre 8).

1.8} — )] _f_—
1.64 r-'-r
1.4

1.2F

in spectral
]

3 osf
0.6f

0.2¢

0 5 10 15 20 25
Nombre de porteuses

Figure 7-4. Gain spectrai MC-DS-CDMA en fonction du nombre de porteuses

7.2.3 Le récepteur

Le récepteur schématisé a la Figure 7-5 comporte MS détecteurs de porteuse
synchronisés sur chacune des fréquences utilisées. Les estimations des S branches a
« bits identiques » sont désentrelacées et sont ensuite aditionnées. La valeur ainsi
obtenue est alors comparée a un seuil de décision. Les bits d'informations (ou les
symboles codés) estimés sont ensuite traités par un multiplexeur (convertisseur
paraliéle/série).

Il est aussi possible, dans le modéle étudié, d’ajouter un récepteur de Rake sur

chaque branche.
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Figure 7-5. Schéma du récepteur MC-DS-CDMA

7.3 Le modeéle de canal

7311 Le signal émis

Pour cette modélisation, on suppose que K usagers sont présents dans la
cellule étudiée et utilisent de maniére identique les MS porteuses. Le signal transmis

par 'usager k s’exprime alors de la maniére suivante :

MS
Se(t) = ZJZ_P.bk'p(t)ak (t).cos(wnt + 0k m) {7-6]
m=%

o p=1+[(m-1) mod M]; ainsi by p(t) représente le flux de données sur chaque
sous-branche a bits identiques qui proviennent de la p™® branche. Chaque
bit a une durée T et 'ensemble des (b} est indépendant pour tous i, k, p,

® Pestla puissance transmise sur chaque porteuse,

® w,estla m*™ pulsation,

e &.n est une phase aléatoire sur chaque porteuse. Elle est uniformément
répartie dans l'intervalle [0,2n[,

® a.(t) est la séquence pseudo-aléatoire de l'usager k.
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On remarque que I'entrelacement est volontairement omis pour des raisons de
simplicité sans que ceci n’influe sur la véracité du modéle. Le flux de données b, est
donc le méme sur toutes les sous-branches a « bits identiques ».

Les différentes frequences sont définies de la maniére suivante :

@ = Oy +(m—1)TE, me [\,MS] (7-7]
[~

Elles satisfont donc la condition d’orthogonalité énoncée a I'équation [7-4]. m est
le numéro absolu de la porteuse dans le systéme. Si le numéro relatif de la porteuse de
la p*™ branche est ve [1,S], alors le numéro absolu m vaut :

m=p+Myv-1), me[LMS] (7-8]

La Figure 7-6 nous montre, par un exemple, le principe de numérotation.

_______ » Mt
o= __.Q___._{_--__ .y M=5
\\_ _____ > =Y
vl o, om=2
. N
p=2 [ w2 m=2+4"(2-1)
. =6
=8, meiC
===~ > =3
=3 _._Q_;'. ________ > M7
S » M=
Lem o > =4
o [ P
M > m=12

Figure 7-6. Numérotation des porteuses (M=4, S=3)

7.3.2 Les caractéristiques du canal

Le canal radiomobile est modélisé de maniére classique en tenant compte de
I'aspect « multichemins » (cf. 4.1.3.2). On suppose qu'il y a autant d’échos que d'échos
décelables (cf. Equation [7-1]) et que le délai relatif a lintérieur d'un chip est
uniformément réparti dans [0, T{. On a en fait la réponse impulsionnelle complexe du
canal qui prend la forme (cf. équation [4-10]) :

L ke [L,K] usager
i (€)=Y ms St~} {Ie[LL]  écho décelable [7-9]
I=t me [\, MS] porteuse



ou L est le nombre de chemins décelables, a; ,,, = Bims-€7<™ est le facteur complexe
d'atténuation de la puissance et t,, = {(/-1)T. +A,,} est le délai du F™ chemin, supposé
égal sur toutes les porteuses d’'un méme usager. Par contre I'ensemble {A,,} est

indépendant pour différents usagers k et différents échos /.
Pour ce qui est des coefficients g, ., deux modéies peuvent étre adoptés :

e Soit on considére qu'ils correspondent a des variables de Rayleigh,
e Soit on adopte un signal corrigé en puissance comme celui étudié a la
section 5.2.
Cette deuxiéme méthode, comme on le montrera a la section 8.1.3, s’avére un
peu trop optimiste lorsque la largeur de bande occupée par les différents sous-canaux
est grande, puisqu’'on ne peut plus vraiment dire que les signaux sont parfaitement

corrélés d'une porteuse a une autre [Har95].
Les angles y,.,, qQuant a eux, sont supposés uniformément répartis dans

[0, 2A.
7.3.3 Profil des échos

L'autocovariance du canal se présente comme suit :

L

mlt) =3 o7 (t-ty,) [7-10]

=1
Avec, en plus, la contrainte que I'énergie du signal est répartie selon les

différents échos :
Y ot =1 (7-11)]

Dans cette étude on peut supposer deux types de profil différents :
Un profil uniforme :

[7-12]

Un profil exponentiel :

EAle [7-13]
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On notera que dans le cas ou I'on aurait trop d’échos décelables (supérieur a 6),
on modélise les échos de maniere différente en supposant qu'il n'y a que 6 échos (ou
méme moins) qui ont eux-mémes un profil exponentiel ou uniforme [Li99].

7.4 L’analyse des interférences

Dans un systéme CDMA asynchrone avec K usagers, le signal r(t) recu prend la
forme suivante [Sou96] :
K MS L
r(t)= Jz?.;;;ﬂk.m.,-bk.p« — by = 7). @k (t =t s — T, ).COS(@pt + Ppemy ) + (D) [7-14]
e (1) est le bruit gaussien de moyenne nulle et de densité spectrale N2,
® G m (G mtViom OmbcWmTi) Mod 21 (indépendants selon k,m et ),
e r,.€ [0, 7[ est le délai de propagation de l'usager k (indépendants selon k),

Sans perte de généralité, on supposera que l'usager étudié est l'usager 1 et que

7;=0. La sortie du détecteur de la porteuse q du premier usager s’exprime comme suit :

I..,,+T
Z,, =L F(t).2,(t — t, ,).COS(@qt + @ g o ).t [7-15]

t.n

Dans notre modéle, on considére que les S sous-branches véhiculant le méme
bit d’information sont équipées d'un récepteur de Rake capable de détecter les A échos
les plus puissants (1< A <L avec L défini a I'équation [7-1]). Si A=1, on a affaire a un
récepteur conventionnel sans Rake alors que si A=L, le récepteur est un récepteur de
Rake complet capable de détecter le maximum d'échos possibles. Par souci de
simplification et sans perte de généralité, on suppose que les A échos détectés sont les

A premiers. Pour un bit transmis dans le groupe pe [t,M], on considére que les

statistiques des SA échos s’ajoutent comme le traduit F'équation suivante.

S A
2(0)=3Y Z,n =D+l +l +1s+1g+n,. g=p+Mv-1) [7-16]

v=t n=1
ou v représente le numéro relatif de la porteuse dans le groupe p et q représente le
numeéro absolu (cf. Figure 7-6).
Dans I'équation [7-16] :
e Dreprésente la sortie idéale du récepteur sans bruit ni interférence :
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A
J—Tbi.p ZZﬂ!qn [7'17]

v=1 n=1
e 1 est une variable gaussienne due au bruit blanc gaussien additif. Elie a une
moyenne nulle et une variance de N,7Si/4 (lorsque I'on additionne les S

estimations des bits, les variances de bruit s'ajoutent),

e I, représente l'interférence due aux L-1 autres échos (kn si I'on s’interresse

au n*™ écho) sur la méme porteuse g par le méme usager k=1,

o [, représente l'interférence due aux L-1 autres échos (lzn) sur les autres

porteuses #q par le méme usager k=1,

e [;représente l'interférence due aux L échos sur la méme porteuse q par les

autres usagers,

e [/, représente l'interférence due aux L échos sur les autres porteuses (m=q)

par les autres usagers.

On fait ensuite une approximation trés importante qui consiste a supposer que
la superposition des signaux de tous les usagers en interférence est une variable
aléatoire qui suit une loi gaussienne. Ceci est possible lorsque le nombre d’'usagers est
assez grand. La variance de la loi gaussienne est prise égale a celle de l'interférence

totale.
7.4.1 Interférence /; (méme usager, méme porteuse)

L'interférence due aux L-1 autres chemins sur la méme porteuse q de l'usager 1
est donnée par la relation suivante (toujours avec la relation [7-8] en remplagant m par
q) [Sou96] :

A L

S
1 = 222ﬂ1qlc05(¢1ql ¢1qn)I b1p(f t,)a(t—t,).a(t—t,)dt [7-18]

2 v=1 n=1 I=1

termel,

Parce que :

cos(wqt + Qg1 )cos(a)qt +Pign ) = %[cos(2mql + Qg+ ¢,_q_,,)+ cos(¢1_q_, - Pran ]] [7-19]

‘ nulle.

et que l'intégrale sur la période T du premier terme peut étre considérée comme
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La somme sur / peut étre divisée en 2 termes (les échos détectés et les echos

non détectables) pour donner :

1M = :ii Zrermel,+ Zrermel, J_ z “)+I(2’ [(7-20]

v=1l n=t| I=1 1=A+1 v=1

On remarquera que les termes /{}) et /{2 sont non corrélés selon g a cause de
la nature aléatoire des angles de phase. Pour les mémes raisons, les termes qui
constituent /{2 sont eux-aussi non corrélés.

Par contre les termes de I,‘_g le sont (par exemple, pour &1 et n=2,
cOs(@1. 1 — Prq2)=COS(@P1 42 — @141} POUr K2 et n=1). C'est pour cette raison que I'on

appliquera une identité simplificatrice plus tard.

Occupons nous pour l'instant du terme /(2.

11(,427) = Z Z COS(@1q) — Prqn)- ﬁ1qlJ- b‘tp -t + '1n)ai( ~bLy+t, )-31 (t)at (7-21]

n=11=4+1
3 " P r r r
En décomposant l'intégrale (Io...) en deux (IO..,+I.., avec r=t,, -t,,), on peut
T

alors exprimer /% a l'aide des fonctions d'autocorrélations R(r) et A,(r) introduites

dans l'annexe 1 :

’(2) = 2 Zcos(¢,q, P1.q.n)-Prg [bip R,(t,_, "'m)* b’P R’(t” l"’)] [7-22]

n=tI=4+1

En utilisant les relations [B-3] et [B-4] de TANNEXE B et en remarquant que
., =0 lorsque le récepteur de Rake se centre sur le chemin n (et donc que

ty =t =(I-n)T. +4,,), l'équation [7-22] devient :

AL
2
’1(,q) = 2 2c°5(¢1q1 ~@1gn)-Biqs
1i=4+1

b G- n-N)T. +(C(1-n+1- N)= G, (1~ n-N))a,,] (7-23]
+bi‘?p-[c1’ T +(Cy(1-n+1)-C,(1-n) lAu]}

Si I'on s'intéresse maintenant au deuxiéme moment de /2, en utilisant les

relations suivantes :
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2
1 2 .
cos - S, =— Ef(/, , puisque les arguments
hd E{[Z; (Prqs P1q.n) ( n)} :i 22,:; [(( ")) ] puisq g
du cosinus sont non corrélés et uniformément répartis dans [0.27[,

¢ E[(Au)21=1-3ci-

On obtient :

E{(,u.z) ‘]= T_czf_: 20’2 {cz(/_n+1)+02(1—n)+cz(1-n+1—~)+c:2(1-n—N)
1.9 3 [ g 1 1 1 [7-24]

=1 I=A+1

+C1zl-n+1)C,(l-n)+C,(I-—n—-N+1).C,(I-n—N)}

et Ainsi :

(2F]- %3 Yot at-n) (7-25]
af]-E3 $or

n=11=i+1
ol A,(f)= Ax(f)— Ay(f ~n) et Ay(F)=C2(f + 1)+ CZ(F)+ C,(f +1)C,(f) .
Revenons maintenant au premier terme /). On a vu tout a I'heure que les
termes de /{!) étaient corrélés, c’est pour cette raison que I'on exploite la relation

exprimée par I'équation [7-26] selon le principe de couplage représenté a la Figure 7-7.

i Z f(n.1) = if i [£(n.1)+ £(1,n)] [7-26]
n=1 I=1 =t l=n+1

lxn

-—r

L IRSN

2 [\ }
3 L\ \
4 i
5 N
1 7
Couplage
des termes

Figure 7-7. Schéma de combinaison des termes
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Iia s'exprime alors comme une somme de termes non corrélés selon q:

A=1 A

I1(2 = Z ZCOS(¢1,QJ - ¢1,q,n )-X n [7'27]

n=11=n+1

.
Xin = Prasf Biolt=ty +ta)a(t -ty +1,,).3 ().

; [7-28]
+ Bugn-f bio(t+ by —tia).an(t+ by ~ty,).2,(0).0t

avec

T T T
En décomposant encore une fois chaque intégrale ( J'o ...) en deux (L... + j ... avec
14
T =t,-t,), on peut alors exprimer X, & I'aide des fonctions d'autocorrélations R,(r) et

AR,(r) introduites dans l'annexe 1 :

+ (ﬂi.q.l +Prgn )bsp R, (fu - t1,n)
En utilisant les relations [B-3] et [B-4] de 'ANNEXE B et en remarquant que
A,, =0 lorsque le récepteur de Rake se centre sur le chemin n (et donc que

Xip= ﬁm',bf_;,R, (fu - t‘l,n)+ ﬂm.nb{:vnt (f,_, - l’1_,,) (7-29]

t, —t,, =(I-n)T. + Ay,), I'équation [7-29] devient :
Xip= BrabiplCil-n-N)T. +(C,(1-n+1-N)=C,(I-n-N))a,, ]
+ ﬂ1,q,,-b{,';-[C1 (I-n-NIT_+(C{/-n+1-N)-C,(1-n- N))Au] [7-30}
+ (ﬂtq.l + Bign lb,?p.[C, (’ - ")Tc + (01 (’ -n+ 1)“ G (’ - "))A 1,1]

De la méme maniere que pour /{2, mais en tenant compte cette fois-ci de la

corrélation, on obtient aprés quelques manipulations, !e deuxieme moment de I§2 :

fi2F]- £330t al-n)

n=1 i1 [7-31]
2 A-1 A
+”T" 2 Za,.a,,.Az(l—n)

6 n=1I=n+1

Des équations [7-25] et [7-31] découle I'expression du deuxiéme moment :

E[(I{")z} =fib;792— iiaf.A,(jl—nl)«t-%g f:a,.a,,.Az (t-n) (7-32]

n=1 I=1 n=1[=n+1
I2n
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Le premier terme de la somme représente la variance si tous les termes de /)

étaient non-corrélés, alors que le second refléte justement I'effet de cette corrélation.

7.4.2 Interférence />, (méme usager, autres porteuses)

S'il n'y avait pas d’effet multichemins, toutes les porteuses utilisées par le méme
usager seraient orthogonales et il n'y aurait pas d'interférence. Néanmoins, le récepteur
qui s'aligne sur la porteuse q et I'écho n, souffrira de linterférence due aux autres
chemins / # n sur les autres porteuses m=q.

A partir des équations [7-14] a [7-17], cette interférence est donnée en fixant
k=1, m= q, | # n pour obtenir :

P S i MS L

= 722 2 X P

v=1 n=1 m=1 i={ [7'33]

2q 2n

tya+T
f' b4 (’ =ty )31 (t -ty )31 (t -bn )cos[(wm ~Wq, )t +@1mi ~Prmn b’

oll v et g ont été définis précédemment et g=1+[(m—-1)mod M| est le groupe qui
contient la porteuse m, tel que b,,(t) est la séquence d'information sur la porteuse m
qui interfére avec la porteuse q.

Il est important de noter que si ~n, I'équation [7-33] est nulle du fait de

Forthogonalité des porteuses.
Afin d'évaluer lintégrale dans I'équation précédente, on utilise lidentité

Suivante :
for blt-*)a,(t - * )a, () cos(wt + @)dt =

bl +1-N)=Cit -+ 20,1 +1)-C,(lfasing 57 Yeod 57 o] [7-34]

ol w=w,-w,=2x(m-q)/T,, Sinc(y)=sinly)y. ¢=0\n - Orq,  7° =1, -1,
(peut étre négatif ou positif).
f= Ur*| /Tc_l= -ret a=[c*|~£.T, = [A,, —A,,]mod T, est une variable aléatoire

uniformément répartie dans l'intervalie [0,7.[, indépendante selon .
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En appliquant l'identité [7-34] a I'équation [7-33], et en ajustant les bornes
d'intégration, on montre enccre une fois facilement que le terme /, a une moyenne
nulle.

De maniére similaire a l'interférence /;, I, se décompose en deux termes : Le
premier représentant linterférence si tous les termes étaient non-corrélés et un
deuxiéme traduisant justement cette corrélation.

On peut dire, par exemple, que la variance de 2 expressions corrélées est égale
a la somme des variances des deux termes plus un terme qui serait ie double de leur
produit.

En utilisant la relation suivante,

E{A2 .Sinc ( A2w }cos (_A?m + ¢J] [E(%jq—)]z (7-35]

On déduit facilement la valeur de la variance en considérant des termes non-
corrélés. L’annexe de l'article [Sou96] traite, quant a elle, de l'influence des termes
corrélés.

De ce raisonnement découle la variance totale donnée par :

elnrl- 2 r222 o2 A 1 - ni)ZZ

=t i=1 v=1 m=1 m q)z
. s 1 (7-36]
——TZZZJ,U,,A‘,I n).zz 7
n=1I=n+1 M3 (d- V

ot A (f)= A, (f)+ A (f-N) et A(f)=[C,(f+1)-C,(F)F.
7.4.3 Interférence /; (autres usagers, méme porteuse)

On s'intéresse maintenant a l'interférence classique des systemes CDMA, ceile
qui est due aux autres usagers. Chacun des SA « doigts » de Rake de chaque usager
interférent se cale sur les chemins les plus puissants. /; est obtenu en fixant k&>1 et m=q
dans les expressions [7-14] a [7-17} :

ly = zzlaqn [7-37]
v=1 n=1

avec :



92

K L
lign = é ; B kq. .COS(¢k_q_, ~Prqn ) (7-38]

"‘::*Tbk.p (t Y )ak (‘ ~Te ~ iy )31 (t —lin )df
L'ensemble des {/,,,} a une valeur moyenne nuile quelque soit g et n. On
montre aussi facilement que rensemble {(r, +t, —t,,)mod T} est identiquement
indépendant selon k et uniformément réparti sur [0,7[. Comme les {r, +t,,)modT} sont
aussi uniformément répartis sur [0,7{, il n'y a pas de perte de généralité en fixant t, =0,

c'est a dire que le i*™ écho du premier usager est pris comme référence temporelle

par rapport aux autres usagers.
L’équation [7-38] peut alors étre reecrite sous la forme :

K L -
lagn = 22 ﬂk,q,/-cos(¢k,q_/ ~P1q.n )[b;l;-nkn (Tk +, )*’ bI(r).p'Rk,l (fk +l )] {7-39]

k=2 =1

ou R,(r) et R, (r) sont les produits de corrélation en temps continu définis dans
FANNEXE B. On peut montrer que (z, +1t,,)JmodT est une variable aléatoire
uniformément répartie sur [0, 7] et ne dépendant pas de t,,. Ainsi t,, peut étre absorbé
dans le terme r,, ce qui revient a dire que chaque écho de l'usager k peut interférer

avec le 1* usager avec tous les délais possibles modulo T de maniére équiprobable.
Soit (r, +t,,)modT =n,T_+¢,, OU n, est une variable aléatoire discréte

uniformément répartie sur [0,N-1] et 'ensemble des {¢,} est indépendant de k et /,

uniformément réparti sur [0,7.[.

En s’intéressant au second moment, on obtient :

TZ K L 2
Ellsan 1= 253 3 07 Elacy(n,) [7-40]
k=1 |=1
oU A,(f) correspond a la définition de A,(f) en remplagant C,(f) par C,,(f). Ceci nous
ameéne a :
Ek13)2]= 61‘3 ZZZ”‘"ZU’Z = 6Nc Zrk,i [7-41]
v=1 n=1 k=2 =1 k=2

ou r,, est le paramétre d'interférence moyenne définie dans 'ANNEXE B.
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7.4.4 Interférence /s (autres usagers, autres porteuses)

Pour évaluer cette interférence, on fixe k>1 et m = g dans les équations [7-14] a

[7-17].
P &
-EiS
v=1 n=1
ou:
K L tntT
lagn = ZEZﬂkmlJ-m bicp(t - 74—t )ac(t -7 — i)} [7-43]

m=1 (=

P
attt tn Cos[( Dm “’q** Pimit ¢1.a.nb‘

L'intégration peut alors étre réécrite de la fagon suivante :
T
Lb(r -7)a,(t-)a(t) codat + plit=
(7-44]
{ —1[Ckl f+1 N) Ck1 ]+Q,[Ck‘1(f+1 CkJ HASm{ }CO{—+¢J
f=|7/T.] positif. L'ensemble des {p=¢,n ~@iq.f st

OU T=Tk +fk',—t1.,, et
indépendant selon k, m, |. Comme pour le calcul de /5 on fixe t,, =0 afin d’absorber

t,, et r,. On obtient alors :

[/4 )2] PlT 0) /‘k1
k-2 v=1 m=1 1=1
[7-45]
_ PJ.T
-2”2N2(l‘k1(0 /‘u )21«21 m—q)

=q

ol u,,(n) est une nouvelle fois défini dans TANNEXE B.

7.5 Analyse de la probabilité d’erreur
D'aprés les équations [7-16], [7-17], [7-32], [7-36], [7-41] et [7-45], et en
supposant que c’est un « 1 » qui est transmis, la moyenne de Z,(p) est donnée par :

2
PT [7-46]

ElZ/(p)]=—5—B

Et sa variance est égale a :
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N,TSA PST? PT? PSATZ _ PAT?
= + r Q -4
2 § At rAet TN Tt oaTH (7-47]

var{Z, (p)|
ou:

S i
s B= 2 Eﬂl,q,n

v=1 n=1
> § :
™ Q=
v=1 m=1 [m - (p + (V - 1W)]2
2p+(v-1)M
i L zl-i A
o n=XYotAl-m+3Y Yoonk(i-n)
n=1 I1=1 n=1{=n+1

N

LI =Qiiaf.&ﬂl—n[)—%é§ ia,.a,,.AAl-n)

n=1 I=1 n=1 |=n+1

u= ﬁ: (144 0) = s (1)

k=2
Si on considére que Z,(p) est une variable aléatoire gaussienne, on peut définir

la probabilité d'erreur en fonction des variables B et Y (cas de la modulation BPSK).

P[elp.B]=a{m J=0(B~/W) [7-48]

ou Y est défini de la maniére suivante :

4 _NoSA 28 1 254 24
Y= oF + N 7 +7z2N2 2+ v r+ e yvo uQ [7-49]

La variable aléatoire B représente le jeu des SA signaux de Rayleigh ayant

subi, ou non le contréle de puissance. Pour la simulation, on considére que ces SA
signaux sont répartis selon A groupes. Dans chacun de ces groupes, les signaux ont
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les mémes paramétres o? avec /e [1,1] et sont corrélés alors que 2 signaux pris dans

2 groupes différents sont totalement indépendants.
On remarquera que l'interférence totale peut étre exprimée en fonction de Y':

PT_
| - -50
tTSayY No (7-50]

En considérant qu’un bit d'information peut étre alloué de maniére équiprobable
a 'une des M branches, la probabilité d’'erreur finale s'exprime de la maniére suivante :

Ple] = %g J;‘ alavay Jp(s)dB [7-51]

ou p(B) est la densité de probabilité de B.

D'aprés l'article [Sou96], on utilise pour la simulation, des suites aléatoires au
lieu des séquences pseudo-aléatoires puisqu'il n'est pas toujours possible de trouver
un code PN de longueur adéquate et aussi pour la simple et bonne raison que les
résultats obtenus en appliquant cette simplification reste tout a fait satisfaisants, se
situant & mi-chemin entre le pire et le meilleur code PN.

Ceci permet alors de développer I'expression des parameétres précédemment
introduits en appliquant les résultats de [Bor79]. On obtient alors les résultats suivants :

o r=2(K-1N?

o u=(K-1N?

. Z1=2’\{ Zo J+—§i2~ 2i+2n-1)o,.0,

n=1Il=n+1

. 2-2NC{ Zan) O——ZizN 21+2n-1)0,.0,

n=1l=n+1

Ce qui nous améne a la nouvelle expression de Y':

i R
y-r= NoSZ_ 4S i-Yo? ZEZN 21+2n-1)0,.0, +——— 20,,
PT 3N n=1 n=1i=n+1 n=1 [7_52]
"' A-1
4S54

_}Wz E(2N 2/+2n-1)o,.0, + N (K- 1)

n=1/=n+1
On pourra remarquer que l'interférence due aux autres usagers (/; et /,) est
. beaucoup plus importante que les termes de linterférence propre (/; et I,) lorsque le
nombre des usagers est grand comme le montre la Figure 7-8.
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S=1, M=12 ) )
o
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Figure 7-8. Importance des différentes interférences

Pour ce qui est du calcul de la probabilité d’erreur en elle-méme, on utilise
approximation de Riemann sur plusieurs dizaine de milliers d'échantillon pour obtenir
une bonne convergence du terme B (surtout si on considére le cas ou il n'y a pas de

contréle de puissance).

7.6 Analyse de la probabilité d’erreur avec codage

Si on inclut dans la chaine de transmission, du codage de type convolutionnel
(cf. Figure 7-2 et Figure 7-5), 'évaluation de la probabilité d’erreur se fait par majoration
suivant la méthode introduite a la section 3.4.1.5.

On réutilise encore une fois de plus la simplification qui consiste a considérer
que l'ensemble des interférence est équivalent a un bruit blanc gaussien lorsque le
nombre d’'usagers est assez grand.

L'équation [3-31] se réécrit alors :

- 1 2dE
Ple|< 2 C,. —_—s [7-583]
[ | el ? Ny +1,. ]
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_PT,
SiY

codé. |l est important de noter ici que Y est obtenu en remplagant T par T, et N par N,
dans les formules précédentes.
Or E, =R.E, et E, = PTB?/S4, on obtient alors :

Plel< § ¢, alevzav) [7-54]

0=0pee

ou /. = - N, est l'interférence totale qui brouille la démodulation d'un symbole

Dans le cas ou I'on serait en présence d’'un rapport signal sur bruit assez grand,
cette formule peut étre avantageusement approchée par :
¥ c,.08v2dv)=c,_alB/2d,.Y) [7-55]
d=Upyy
Dans les simulations, ce sont des codes convolutionnels optimaux de taux 1/2,
1/3 et 1/4 et de longueur de contrainte K=9 qui ont été utilisés (cf. Annexe 2 pour
obtenir les générateurs et les spectres de ces codes).

7.7 Calcul du rapport signal sur bruit
Le rapport signal sur bruit est égal a :

E PT
NR = —2 = ——E|8? 7-56
SNR =2 NOS}.E[B] [7-56]

Si on consideére qu'il n'y a pas de correction de puissance qui pourrait ameliorer
la caractéristique des signaux de Rayleigh, on peut développer I'expression précédente
en insérant le coefficient de corrélation des porteuses a bits identiques p.

s~n=il’:.{[1+%(s-1) S- ‘{2——} }Za’, +_§ Yoo, [7-57]

i=1 j=i+1

Si, au lieu de considérer le rapport signal sur bruit (SNR), on considére le
rapport signal sur bruit et interférence (SNIR), on aboutit a I'expression suivante :

E
IR=—L_= 2 -
SNIR = =2 vels?] [7-58]

Encore une fois, sans considérer le contréle de puissance, on peut développer

de la méme maniére cette expression :
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SNJR=2YS.[[1+§(S-1) S— {2-—} }Za, > 220,0’ [7-59]

7.8 Conciusion

Le modéle d’analyse des performances basé sur le développement de Essam
A. SOUROQUR et Masao NAKAGAWA a été présenté. Ce modele a été amélioré en
prenant en compte les caractéristiques du canal radiomobile et en particulier le contréle
de puissance. Le concept de rapport signal sur bruit et interférence (SNIR) a été
introduit en vue de dissocier l'influence du bruit de celle des interférences. Un codage
de canal a aussi été ajouté afin de pouvoir évaluer de fagon plus précise les
performances du systéme MC-DS-CDMA.

Dans le chapitre suivant, l'influence des diftérents parameétres de simulation va
étre analysée afin de pouvoir comparer, en dernier lieu, les performances du MC-DS-
CDMA a celles du CDMA2000 qu'il soit momultiporteuses ou non.
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8 ANALYSE DES PERFORMANCES DU MC-DS-CDMA

Dans ce chapitre, on étudie dans un premier temps l'influence des différents
parameétres de simulation du systeme MC-DS-CDMA non codé introduit au chapitre
6.3.2. Différents points seront abordés tour a tour en se basant sur un systéeme
occupant une largeur de bande de 8 MHz (équivalent a N=6 dans le COMA2000) :

e Allure de la probabilité d’erreur (BER) en fonction du rapport signal sur bruit

(SNR) et en fonction du rapport signal sur bruit plus interférence (SNIR),

Influence du profil des échos,

Influence du contrle de puissance,

Influence du nombre d'usagers,

Influence du récepteur de Rake.
On procéde ensuite a une analyse comparée des performances du systéme

étudié :

Influence de la répartition de l'information suivant les porteuses (parameétres
Met S),
Analyse des comportements du systéme en fonction du nombre de

porteuses,
¢ Prise en compte du codage de canal,
e Comparaison des performances du MC-DS-CDMA avec les systémes DS-
CDMA a porteuse unique,
e Comparaison avec le systéeme multiporteuses simple COMA2000.
On pourra noter que I'ensemble des simulations a été réalisé avec Matlab™. Le
lecteur intéressé peut trouver la méthode d’évaluation des performances ainsi que les
informations nécessaires pour se procurer les fichiers sources.
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8.1 Comportements du modéle

8.1.1 SNR/SNIR

Afin d’évaluer les performances du systéme étudié, on a choisi de représenter la
probabilité d’erreur sur les bits regus que le systéme soit codé ou non. Il est important
de noter que dans toute la section 8.1 ce sont les performances du systéme non codée
qui ont été étudiées. Pour atteindre une probabilité d’erreur dans un canal codé qui soit
compatible avec le transfert de données (de I'ordre de 10®), il faut que la probabilité
d’erreur dans le canal non codé soit de I'ordre de 10 comme on le montrera plus tard.

A la Figure 8-1, on a représenté a titre d’exemple la probabilité d’erreur du
systeme MC-DS-CDMA en fonction du rapport signa! sur bruit (SNR) et du rapport
signal sur bruit plus interférence (SNIR). Les paramétres de simulations sont M=4, S=3
et K=45 usagers qui débitent 19200 bps. On s’est placé ici dans le cas ou le canal
radiomobile serait modélisé par un canal de Rayleigh sans correction de puissance.

On remarque que la probabilité d’erreur décroit asymptotiquement dans le cas
ou on I'a représentée en fonction du SNR alors que dans le cas du SNIR, on a affaire a
une courbe plus classique qui décroit constamment.

Le fait que la probabilité d’erreur atteigne un seuil s'explique par la particularité
des systemes CDMA dans lesquels tous les usagers interférent entre eux. En effet,
dans cette simulation, lorsque le SNR augmente, il augmente non seulement pour
'usager auquel on s'intéresse mais aussi pour les K-1 autres qui se trouvent dans la
méme cellule. On comprend alors pourquoi lorsque le SNR augmente, I'effet néfaste
prépondérant n'est plus le bruit ambiant mais l'interférence qui varie linéairement avec
la puissance des usagers. De la méme maniére on peut expliquer que les deux courbes
s'éloignent progressivement lorsque la puissance regue augmente. On aurait pu
représenter la courbe pour des SNR faibles et on aurait constaté que les deux courbes
sont confondues (avec une probabilité d’erreur proche de la borne 0.5=10°°) puisque
ce serait ici le bruit ambiant qui est le facteur limitant.

Si I'on considére maintenant I'ordre de grandeur de ces rapports signal sur bruit,
on peut dire qu'ils sont tout a fait raisonnables puisque le point de fonctionnement se
situe aux alentours de SNR=15-20 dB et SNIR=2 dB. On parle ici, bien sir de
puissance regue. Si I'on prend comme valeur typique, No=10"'2 W/Hz on peut quantifier
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I'atténuation globale du signal émis par un mobile. Cette atténuation est de l'ordre de
60 dB dans le cas d'un mobile qui émettrait & une puissance de l'ordre de 0.5 W (la
puissance émise moyenne est de 0.6 W dans le cas du GSM), ce qui est tout a fait

satisfaisant.
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Figure 8-1. Probabilité d’erreur en fonction du SNR et du SNIR

8.1.2 Influence du profil des échos

Nous avons vu a la section 7.3 que dans ce modeéle, on considere qu’l y a
autant d’échos que d’échos décelables a condition que ce nombre d’échos décelables
ne soit pas trop important (c'est le cas lorsque le nombre de porteuses n'est pas trés

grand alors que la largeur de bande est grande).
On a aussi vu que I'on pouvait choisir entre un profil de type uniforme ou tous

les échos ont la méme puissance et un profil de type exponentiel (cf. Figure 8-2).
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Figure 8-2. Profil des échos

Sur les Figure 8-3 et Figure 8-4, on peut comparer, par simulation, les
performances du systéme MC-DS-CDMA avec M=4, S=3 et K=45 usagers pour un
profil de type exponentiel ou uniforme.

Lorsque le récepteur de Rake n'est pas capable de détecter tous les échos
comme c’est le cas a la Figure 8-3 (3 échos sont décelés alors que 4 sont présents), on
peut logiquement conclure que la probabilité d’erreur au point de fonctionnement est
meilleure dans le cas d'un profil exponentiel. Ceci est di au fait que le dernier écho qui
n'est pas traité a une puissance bien plus faible dans le cas du profil exponentiel.

Par contre a SNIR égal, les performances semblent s'inverser mais il faut se
méfier, ceci est di a la méthode de calcul de la puissance regue a I'antenne. En effet,
comme on peut le voir a I'équation [7-56] et [7-58], la puissance regue est estimée a
partir de la moyenne sur tous les échos recus (4 échos) (et non pas décelables) et
toutes les porteuses dites « a bits identiques » (S porteuses).

A la Figure 8-4, on s'est intéressé au cas ou le récepteur de Rake est optimal (4
échos décelables et 4 échos détectés). Les performances sont bien entendu
meilleures : on passe de 102 a 10°® de probabilité d’erreur dans le cas d'un profil
uniforme (& SNR=20 dB). D'un autre cété, si 'on compare les résultats obtenus en
fonction du type de profil, on peut dire qu’ils sont identiques méme si les performances
avec un profil uniforme semblent sensiblement meilleures. Cette trés Iégere
amélioration est due a la meilleure répartition de I'énergie entre les échos que dans le
cas plus réaliste du profil exponentiel.
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8.1.3 Influence du contrdle de puissance

25

On se penche cette fois-ci sur I'amélioration apportée par le controle de
puissance sur les performances. On a vu a la section 7.3 de quelle maniére on peut
appliquer les résultats obtenus dans le cas d’'un canal de type CDMA2000 (cf. chapitre
5). Le fait de tenir compte du contrle de puissance dans le modéle implique deux

modifications majeures :
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e Modification de la puissance regue pour l'usager que l'on souhaite
« écouter »,

e Modification des propriétés statistiques du signal radiomobile dans I'analyse

des interférences.

A la Figure 8-5, on retrouve les variations du BER en fonction du SNR dans le
cas de signaux de Rayleigh, dans le cas de signaux corrigés par contréle de puissance
et enfin dans le cas de signaux parfaitement corrigés (C'est a dire que la puissance
recue a la base est la méme pour tous les usagers). La simulation a encore une fois été
faite pour M=4, S=3 et K=45, dans le cas d’un profil d’échos exponentiel.

10° v . v .
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Figure 8-5. Influence de la correction de puissance (en fonction du SNR)

Il nous est alors possible d'émettre des conclusions tout a fait encourageante
quant a 'amélioration des performances dans le cas d'un signal corrigé comme on avait
pu le prédire a partir des résultats obtenus a la sections 5.2 et 5.4. En effet, grace a la
correction du signal, les performances du systéme non codées passent de 1027 a 10*¢
au point de fonctionnement. Si 'on exprime ce gain en terme de puissance, on peut
comptabiliser un gain de 11-6=5 dB pour un BER de 10°* (cf. Figure 8-5).

La comparaison de ces performances avec celles que l'on aurait eues si les
signaux étaient complétement corrigés confirment la nette amélioration constatée. En
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effet les résultats avec le signal corrigé sont mémes plus proches de celles du signal

parfait que du signal de Rayleigh.
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Figure 8-6. Infiuence de la correction de puissance (en fonction du SNIR)

Afin de pouvoir exprimer de maniére plus juste le gain en terme de rapport
signal sur bruit, on peut effectuer la méme mesure que précédemment a partir de la
Figure 8-6. Sur cette figure, c'est cette fois-ci en fonction du SNIR que les
performances sont représentées. Le gain en puissance pour une probabilité d'erreur de
10°° est de 0.95-0.1=0.85 dB.

Ces résultats visiblement spectaculaires sont tout de méme a mitiger. La
puissance est en effet la méme sur chaque porteuse dans le modéle mis en place, c'est
pourquoi les ordres de correction de puissance sont les mémes sur chacun des « sous-
canaux ». Il est vrai qu’il y a une corrélation entre les différents signaux de Rayleigh
issus du méme écho sur différentes porteuses mais on ne peut pas prétendre que les
évanouissements ont lieu exactement aux mémes instants (évanouissements sélectifs
en fréquence, cf. 4.1.3.2). La valeur typique de largeur de bande pour laquelle on peut
considérer que le «fading » n'est plus plat est de 1.5 MHz [Lin99]. On peut donc
supposer que dans le cas ou l'on émet sur plusieurs bandes de largeur non
négligeable, le résultat est a mi-chemin entre ceux que I'on obtient avec le signal de
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Rayleigh et ceux que I'on obtient avec le contrle de puissance avec des porteuses

parfaitement corrélées.
8.1.4 Influence du nombre d’usagers

Aprés ces considérations portant sur la nature du canal radiomobile, on
s'intéresse au comportement du systeme en fonction du nombre d’usagers présents
dans le systeme. On se place toujours dans le cas ou I'on a 12 porteuses (M=4, S=3)
qui émettent des signaux étalés de type 1S-95 (CDMA2000 pour N=1, cf. chapitre 2 et
ANNEXE A). On suppose aussi que les usagers ont tous un débit égal a 19200 bps.

Sur la Figure 8-7, on a représenté la probabilité d'erreur en fonction du SNR et
du SNIR pour différentes charges du réseau. Bien sir, moins les usagers sont
nombreux, plus les performances sont bonnes puisque c’est le principe du COMA mais
ce qu'il faut retenir de ce graphique c'est que le systeme fonctionne de maniere assez
bonne pour fournir un service muitimédia (typiquement BER>102° ou 10 dans le cas
d'un canal non codé) dans une gamme assez large de charges du systeme. On peut en
effet admettre 75 usagers dans le systéme sans compromettre la qualité du transfert.

10°°L

Probabilité d'erreur

-5 0 5 10 15 20 25
SN(IR (dB)

Figure 8-7. Probabilité d’erreur en fonction du SN(I)R (canal de Rayleigh)

. On remarque, en ce qui concerne la performance en fonction du SNIR, qu'il n'y
a pas de variation en fonction du nombre d'usagers a part, bien sur, pour la valeur
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minimale de la probabilité d’erreur qui peut étre atteinte. Ceci s'explique par le fait que
la performance dépend principalement de l'interférence et donc du SNIR. En effet, la
probabilité d’erreur est la méme si l'interférence est due a un grand nombre d'usagers
émettant a faible puissance ou a peu d’'usagers émettant a haute puissance.

Si I'on considére maintenant une correction de puissance, on obtient les
performances représentées a la Figure 8-8. L'amélioration est d’autant plus nette que le
nombre d'usagers est faible. Avec K=25 usagers, on passe de BER=105° a2 102 alors
que pour K=100 usagers, on passe de BER=102%2 a 10%* (comparaison des résultats

des Figure 8-7 et Figure 8-8).

Probabillité d'erreur
)

1 047 e 4 A 4 .
-5 0 S 10 15 20 25
SN()R (¢B)

Figure 8-8. Probabilité d'erreur en fonction du SN(I)R (signal corrigé)

Il est maintenant intéressant d’étudier la probabilité d'erreur en fonction du
nombre d'usagers dans le systeme pour différentes valeurs du SNR. C'est ce qui est
représenté aux Figure 8-9 et Figure 8-10 selon que le canal soit de Rayleigh ou corrigé.

Il est important de noter que I'on ne peut pas choisir K trop petit sinon on n'a

plus le droit de faire 'approximation gaussienne.
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Figure 8-9. Probabilité d'erreur en fonction du nombre d'usagers (Rayleigh)

Toujours en se basant sur une probabilité d’erreur de 10%° (respectivement 10°
3), on peut accepter K=87 (respectivement K=64) personnes lorsque le canal est de
type Rayleigh et K=94 (respectivement K=70) usagers lorsque les signaux sont

corriges.
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Figure 8-10. Probabilité d’erreur en fonction du nombre d'usagers (signal corrigé)
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En restant trés prudent sur la valeur de nos conclusions puisque l'on considére
ici un canal non codé, on peut comparer la capacité du systéeme a celle a laquelle on
aurait pu s’attendre avec un systeme CDMA2000 sur la méme largeur de bande
(environ 8 MHz). Sur 1.25 MHz, environ 55 canaux de voix était possibles dans les
systtmes CDMAOne (Norme IS-95), ce qui correspond a environ 280 kbps/MHz.
D’aprés les résuitats obtenus avec le systéme MC-DS-CDMA, on aurait une efficacité
spectrale d’environ 190 kbps/MHz mais la qualité serait bien meilleure puisque l'on
parle ici de BER=10" pour un canal non codé.

La comparaison des performances sera plus équitable lorsque I'on étudiera le
systéme codé (cf. section 8.2.3).

8.1.5 Comparaison MC-DS-CDMA avec ou sans Rake

On s'intéresse maintenant aux effets du récepteur de Rake en fonction du
nombre de « fingers ». On se place toujours dans le cas ou MS=12 et cette fois-ci, on
choisit K=50. On a alors 4 échos détectables que I'on peut modéliser selon un profil
exponentiel ou uniforme.

Sur les Figure 8-11 et Figure 8-12, on a représenté les résultats de simulation
en termes de probabilité d’erreur en fonction du SNR pour différents types d’échos, et
pour des récepteurs de Rake de performances différentes (A fingers).

Sur la Figure 8-5, ces performances sont observées dans un canal de Rayleigh.
On peut juger de l'importance des récepteurs de Rake lorsque plusieurs échos sont
présents : au point de fonctionnement, dans le cas d'un profil uniforme, la probabiité
d’erreur est de 102 pour Ai=4, 1028 pour A=3, 10?’ pour A=2 et enfin 107 pour A=1.
On comprend donc pourquoi il est primordial d’implanter un récepteur de Rake efficace
pour exploiter au maximum l'énergie qui se trouve dans les différentes versions du
signal.

En ce qui concerne l'influence du profil des échos, on peut constater les mémes
tendances que celles qui avaient été précédemment dans la section 8.1.2.
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Figure 8-11. Influence du nombre de fingers (MS=12, canal de Rayleigh)

Si le canal radiomabile est corrigé, on obtient les performances de la Figure
8-12. Les tendances sont exactement les mémes avec une amélioration en terme de
probabilité d’erreur. On peut néanmoins remarquer que 'amélioration par rapport au
canal non-corrigé est d’autant meilleure que le nombre de « fingers » est grand.

10"

10" .

Probabilité d'erreur

1045

SNR (dB)

Figure 8-12. Influence du nombre de fingers (MS=12, signal corrigé)
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Cette nette dépendance en la résolution du récepteur de Rake s’explique par le
fait que I'énergie totale du signal regue est répartie selon les différents échos
décelables (équation [7-11]). Dans la réalité, le fait de détecter un écho supplémentaire
ameéliore le rapport signal sur bruit.

Lorsque I'on augmentera le nombre de porteuses, I'utilisation du récepteur de
Rake deviendra inutile puisque de moins en moins d’échos seront décelables. On va
pouvoir juger, dans les prochaines sections, de la pertinence de cette méthode qui
remplace la diversité temporelle en diversité fréquentielle.

8.2 Performances comparées du MC-DS-CDMA

Aprés avoir analysé le comportement du modéle en fonction des
caractéristiques du canal radiomobile, de la charge du réseau et de ['égalisation, on
s'intéresse aux caractéristiques structurales du systéeme ; on entend par Ia la répartition
et le nombre de porteuses et le codage de canal. Ceci nous permettra de comparer les
performances du MC-DS-CDMA avec le CDMA2000 par exemple.

8.2.1 Reépartition de l'information suivant les porteuses

Pour l'instant, le systéeme étudié a toujours comporté 12 porteuses avec M=4 et
S=3. On s'intéresse maintenant a l'impact de cette répartition des porteuses. La
décomposition série/paralléle (facteur M) permet en effet de prolonger la durée des
symboles et donc de contrer I'effet néfaste di aux évanouissements profonds alors que
la répétition sur des porteuses dites a « bits identiques » (facteur S) ajoute de la
diversité fréquentielle, exploitant ainsi le fait que les évanouissements sont sélectifs en
fréquence.

A la Figure 8-13, on a représenté les performances d’un systeme a MS=12
porteuses avec K=60 usagers en fonction du SNR. Différentes courbes ont été tracées
en fonction de la répartition des porteuses selon le principe de la Figure 7-3.

Il apparait clairement que les performances sont meilleures en exploitant le plus
possible le convertisseur série paralléle plutét que la répétition sur les porteuses. Au
point de fonctionnement, entre la configuration M=1, S=12 et la configuration M=12,
S=1, on passe de BER=10"" 4 10? 2 SNR=20 dB.
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Figure 8-13. Performance en fonction des paramétres M et S (60 usagers)

Cette amélioration s'explique par le fait que la répétition n‘apporte plus de
diversité temporelle lorsque I'on a déja un récepteur de Rake efficace comme c'est le
cas ici avec un récepteur de Rake a 4 « fingers » (les canaux a « bits identiques » et

les différents échos ont un impact similaire dans la modélisation).

8.2.2 Nombre de porteuses variable

Comme on I'a déja rappelé plusieurs fois, le nombre d’échos décelables dépend
de la dispersion du canal T, de la période de chip T et donc du nombre de porteuses
puisque I'on garde la largeur de bande totale constante.

L'équation [7-1] permet de calculer le nombre d’échos décelables en fonction du
nombre de porteuses (T, est supposé égal a 3 us). Le résultat de ce calcul simple est
représenté a la Figure 8-14.

On retrouve bien L=4 chemins décelables lorsque MS=12. Si l'objectif est
d'utiliser un systéme démuni de récepteur de Rake, il est préférable de se placer dans
un domaine ou L=1, ce qui signifie que toute la puissance contenue dans les différents
échos sera exploitée (sans toutefois égaliser les différents délais). Il s’avere que cette
condition est remplie lorsque MS>43 porteuses. Pour une application pratique, on
choisirait MS=64 puisque la Transformée Fourier Rapide qui simplifie nettement la mise
en place du systeme MC-DS-CDMA (cf. section 3.2.3.3) requiert que le nombre de
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poirits soit une puissance de 2. Avec MS=64, on pourrait admettre une dispersion

maximale d’environ 4.5 us.

25 T M v T T T

@ 8

Nombre d'échos décelables (L)
o

Nombre de porteuses (MS)

Figure 8-14. Nombre d'échos décelables en fonction du nombre de porteuses

A la Figure 8-15, on a représenté la probabilité d’erreur en fonction du nombre
de porteuses dans les conditions suivantes: K=50 usagers, profii des échos
exponentiel, débit de 19200 bps, SNR=20 dB et un canal de Rayleigh non corrigé. Les
performances sont calculées dans le cas ou I'on utilise un récepteur de Rake optimal
(A=L) et dans le cas ou I'on n'utilise pas de récepteur de Rake (4=1). On notera que
c'est M qui varie dans les simulations et que S est gardé constant égal a 1.

La zone grisée correspond aux valeurs de MS trop faibles pour lesquelles le
modeéle n'est plus satisfaisant. En effet pour MS<7, on a [>6 échos détectables, ce qui
devient plutdt invraisemblable si I'on se fie aux mesures de {Li99].

En dehors de cefte zone, en ce qui concerne le cas ou I'on n'utilise pas de
récepteur de Rake, on constate, fort logiquement, que la probabilité d’erreur diminue
avec le nombre de porteuses. En effet, moins il y a d’échos, plus la puissance de I'écho
dominant est grande. Les changements abrupts sont dus aux transitions dans le
nombre d’échos décelables conformément a la Figure 8-14. Les performances
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s’améliorent avec MS pour atteindre BER=1027° pour les grandes valeurs de MS (on

rappelle que le canal n’est toujours pas codé).

Probabilité d'erreur

o 10 20 30 40 50 60
Nombre de poneuses (MS)

Figure 8-15. Impact du nombre de porteuses sur fa performance (Rayleigh)

Si I'on s'intéresse maintenant a ce qui se passe lorsque I'on utilise un récepteur
de Rake optimal, on constate que les performances, cette fois-ci, ne s’améliorent pas
avec MS, au contraire. On constate méme un phénomene surprenant de symétrie par
rapport au cas ou un seul écho est décelable. Lorsque MS=6, on a un taux d’erreur de
1037° et cette bonne performance chute jusqu’aux performances du systéme sans
récepteur de Rake (lorsque MS>43, les deux courbes se confondent puisque les deux
systémes sont équivalents : A=L=1). Lorsque MS=12, on retrouve quasiment les
performances évaluées a la section 8.1.5 (la différence est due au fait que M=4 et S=3
dans la section 8.1.5 alors que M=12 et S=1 dans cette section).

Dans le cas de la Figure 8-16, ou I'on ajoute une correction de puissance, Les
performances du systéme sans récepteur de Rake sont équivalentes a celles obtenues
dans un canal de Rayleigh mais les performances sont globalement meilleures pour

atteindre BER=10™ pour MS grand.
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Par contre, les performances du dispositifs avec un récepteur de Rake optimal
ne souffrent pratiquement plus de Il'augmentation du nombre de porteuses. La
probabilité d’erreur avoisine BER=10" quelque soit le nombre de porteuses.
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Figure 8-16. Impact du nombre de porteuses sur la performance (signal corrigé)

Dans le cas ou les signaux sont corrigés (cas de figure un peu trop optimiste
comme on {'a dit a la section 8.1.3), il est préférable d'utiliser un systéme sans
récepteur de Rake avec MS>43 plutdt que d'utiliser un dispositif avec récepteur de
Rake, a priori plus complexe et qui n‘apporte pas d’amélioration.

Afin de confirmer cette tendance, on peut regarder ce qui se serait passé si on
avait eu affaire a des signaux parfaitement corrigés. Les résultats sont présentés a la
Figure 8-17.

La probabilité d'erreur a la méme allure lorsque le dispositif est dépourvu de
récepteur de Rake et atteint presque 107> pour les valeurs de MS élevées.

Lorsque le systéme dispose de récepteurs de Rake optimaux, les performances

s’améliorent légérement avec le nombre de porteuses.
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Figure 8-17. impact du nombre de porteuses sur la performance (signal parfait)

Afin de pouvoir comparer directement les performances du systeme en fonction
du canal radiomobile, on peut se référer a la Figure 8-18. Que le systéme soit doté d’'un
récepteur de Rake ou non, les performances avec correction de puissance sont

toujours plus proches de celles que I'on aurait eu avec un signal parfaitement corrigé.
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Figure 8-18. Impact du nombre de porteuses sur la performance

En mitigeant les effets de la correction de puissance, on peut tirer de ces
résultats la conclusion suivante : il est quasi-équivalent d'utiliser un dispositif sans
égalisation avec un nombre suffisant de porteuses pour que T>T, que d'utiliser un
systéme avec des récepteurs de Rake optimaux sur chaque porteuse.
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Il restera ensuite a comparer le dispositif sans récepteur de Rake avec un
systeme DS-CDMA a une seule porteuse et au systéme muitiporteuses classique prévu
dans le CDMA2000 (cf. section 8.2.4).

8.2.3 Cas du canal codé

On considére maintenant un systéme doté d'un codage de canal de type
convolutionnel fonctionnant a un taux R=1/2, 1/3 ou 1/4. Pour évaluer une borne
supérieure sur la probabilité d’erreur, on utilise les expressions [3-31] et [3-33] et les
statistiques des codes convolutionnels référencés en ANNEXE C.

A la Figure 8-19, la performance en termes de probabilité d'erreur est
représentée pour différents degrés de précisions dans le calcul de la borne supérieure.

Probabilité d'erreur

Figure 8-19. Influence de la précision de caicul de la borne union

Sur l'axe des abscisses, on retrouve le SNR qui représente toujours I'énergie
par bit (et non pas par symbole codé) sur la densité spectrale de bruit. Les parameétres
de la simulation sont les suivants : canal de Rayleigh, M=4, S=3, K=50, débit=19200
bps, R=1/3, profit des échos exponentiel, récepteur de Rake optimal & 4 « fingers »,
vitesse du mobile de 30 km/h. On constate que la borne converge fort logiquement
lorsque le nombre de termes dans la sommation augmente. Néanmoins, il convient de
ne pas considérer des SNR trop faibles, pour lesquels la borne est beaucoup trop large
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et perd ainsi de sa valeur (on remarquera que le SNR varie de -5 a 25 dB
contrairement aux graphiques précédents).

Lorsque l'on considere les performances au point de fonctionnement
(SNR=20 dB), on obtient un probabilité d’erreur de 10%2 compatible avec un transfert
de données. On rappelle qu'avec les mémes parameétres de simuilation, on avait obtenu
une probabilité d’erreur de 10> en considérant un canal non codé.

Si 'on compare maintenant les performances obtenues en fonction du taux de
codage, on obtient les résultats de la Figure 8-20.
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Figure 8-20. Influence du taux de codage

Les performances s’améliorent avec le taux de codage passant de BER=10°"°

pour R=1/2 a BER=10%% pour R=1/3 puis BER=10®* pour R=1/4 (on considére ici
SNR=20 dB). On retrouve néanmoins la méme tendance que celle qui avait été mise en
évidence dans [Meh96] : en effet, on devine que les performances s’améliorent de
moins en moins lorsque le taux de codage augmente. Il devient donc inutile d'utiliser un
taux de codage trop faible puisque ceci ce fait au detriment de la longueur de la
séquence aléatoire appliquée a chaque symbole et donc dégrade les caractéristiques
statistiques de corrélation des séquences PN et ainsi augmente l'interférence entre les
différents usagers et les différents échos.
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A titre d'information, la longueur de la séquence PN appliquée a chaque
symbole (cf. section 7.2.1) varie comme suit : N=118 pour R=1/2, N,=78 pour R=1/3 et
N,=59 pour R=1/4. Ces longueurs correspondent tout a fait a ce qui est préconisé dans
la norme CDMA2000 ou I'on cherche toujours a avoir N=64 ou 128 lorsque c'est

possible.
8.2.4 Les dispositifs COMA2000

Dans cette section, on va comparer ies performances du MC-DS-CDMA a celles
du CDMA2000 qu'il soit sur une ou plusieurs porteuses.

Ahmad Jalali et Alberto Gutirrez [Jal98] se sont déja intéressés a la
comparaison des performances des systéemes CDMA2000 sur la liaison descendante
(base-mobile) sur une largeur de bande de 3.6864 MHz (cas du DS-CDMA) ou
371.2288 MHz (cas du systeme muitiporteuses classique) pour un débit de 9.6 kbps
sans prendre compte néanmoins du controle de puissance rapide a 800 Hz. lis ont
conclu que les deux techniques étaient équivalentes avec de légéres variations en
fonction du profil des échos et de la vitesse du mobile : le systéme multiporteuses
semble meilleur dans le cas d’'une utilisation pédestre et la tendance s’inverse lorsque
I'on considere une utilisation dans un véhicule.

On va pouvoir vérifier ces résultats en adaptant le modéle présenté au
chapitre 6.3.2.

8.2.4.1 Systéme DS-CDMA sur une seule bande avec récepteur de Rake

Comme il a été mentionné a la section 8.2.2, pour simuler un systeme DS-
CDMA avec une seule porteuse, il convient de retoucher la modélisation du profil des
échos puisqu’on obtiendrait le total irréaliste de 23 échos (cf. Figure 8-14). On
considére alors un profil exponentiel composé de seulement 4 échos. La résolution du
récepteur de Rake est laissée a la libre appréciation du fournisseur de service, elle
n'est pas spécifiée dans la norme CDMA2000. On choisit de considérer un récepteur
de Rake capable de détecter au moins 4 échos, ce qui est raisonnable lorsque l'on a
qu’une seule porteuse.

Les modifications du modéle s'opérent au niveau de la modulation ou 'on utilise
la modulation QPSK (cf. section 3.3.5). On obtient les performances des Figure 8-22 et
Figure 8-23.
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8.24.2 Systeme multiporteuses classique

Dans le cas du multiporteuses CDMA2000, hormis |la modulation qui est
maintenant du QPSK, il faut tenir compte, bien sar de I'organisation des porteuses. La
modélisation adoptée est représentée a ia Figure 8-21. Dans le cas du multiporteuses
CDMA2000, 'écart entre les porteuses est pris égal a 1/Tc=1.2288 MHz et non pas
1.25 MHz pour des raisons de simplifications.

M e oo A e N—
1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12
MC-CDMA2000 Fréquence

Figure 8-21. Allure du spectre d'émission multiporteuses

L'influence de cette répartition des porteuses se retrouve dans le calcul des
interférences I, et I, (cf. équations [7-34], [7-35] et [7-44])

8.24.3 Résultats

Les résultats de simulation sont encore une fois donnés dans les conditions
suivantes : canal non codé, K=50, débit=19200 bps, profil des échos exponentiel,
vitesse du mobile de 30 kmvh. Le canal est de Rayleigh a la Figure 8-22 alors qu'a la
Figure 8-23, on considére que le signal est corrigé.

Dans le cas ou le canal est un canal de type Rayleigh et que les rapports signal
sur bruit sont conséquents, les performances du CDMA2000 (10°“ pour le
multiporteuses et 10°3° pour le monoporteuse au point de fonctionnement) sont
légérement inférieures a celle du MC-DS-CDMA a 12 porteuses et récepteurs de Rake
optimaux (BER=1037). Les performances des deux techniques COMA2000 sont tout a
fait comparables et restent en accord avec les conclusions de Ahmad Jalali et Alberto
Gutirrez [Jal98]. Par contre, comme on l'avait déja vu précédemment (cf. Figure 8-15),
le MC-DS-CDMA sur un grand nombre de porteuses et qui n’utilise pas de récepteur de
Rake manque d'efficacité (BER=1027"%).
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A la vue de ces résultats, on peut dire que le CDMA2000 présente des
performances tout a fait satisfaisantes et que I'objectif d'utiliser un systéeme sans
récepteur de Rake est compromis dans le cas d'un canal de Rayleigh.

10" -~ v . -+~ r

Probabilité d'erreur

-5 0 S 10 15 20 25

Figure 8-22. Comparaison des performances (canal de Rayleigh)

Dans le cas ou l'on considere un canal corrigé, toujours avec les réserves
exprimées précédemment a cause de la modélisation optimiste, on obtient les résultats
de la Figure 8-23.

Les performances globales sont bien sir améliorées et les deux méthodes
CDMA2000 se valent (BER=10* pour le systéme monoporteuse et 10°® pour le
systéme a 6 porteuses).

Les changements se font surtout lorsque 'on compare ces deux méethodes au
MC-DS-CDMA. La méthode MC-DS-CDMA sur 12 porteuses est toujours un peu
meilleure que le CDMA2000 monoporteuse mais I'écart s’'est nettement amoindri par
rapport au canal de Rayleigh. De 'autre c6té le systeme MC-DS-CDMA sans récepteur
de Rake devient une alternative intéressante a 3 autres systémes 2 systémes
CDMA2000 et le systéeme MC-DS-CDMA a 12 porteuses) : en effet les performances
deviennent équivalentes a celles du CDMA2000 avec un taux de probabilité d’erreur de

104,
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Figure 8-23. Comparaison des performances (canal corrigé)

Encore une fois, on rappelle que cette modélisation du contréle de puissance
peut s’avérer trop optimiste et on peut penser que dans la réalité, les performances se
placeraient entre celles que I'on a obtenues avec les deux modélisation de canal. On
peut donc dire que le MC-DS-CDMA présente des performances un peu moindre mais
il faut aussi prendre en compte que les autres systémes supposent un ou des
réecepteurs de Rake optimaux, ce qui peut aussi constituer une modélisation trop

optimiste.

8.3 Conclusion

Dans ce chapitre, on a passé en revue la plupart des parameétres de simulation
d’'un systeme MC-DS-CDMA général. L'objectif était de trouver une alternative
intéressante aux méthodes d'étalement large-bande adoptées dans la norme
CDMA2000. On a voulu optimiser le nombre de porteuses et la complexité de
I’égalisation. Le systeme MC-DS-CDMA qui ne comporte pas de récepteur de Rake
semblait a ce titre trés attrayant en raison de sa simplicité de mise en ceuvre (pas de
récepteur de Rake mais aussi emploi de la transformée de Fourier rapide).
Malheureusement, méme si le MC-DS-CDMA est plus performant que le COMA2000
lorsqu’il utilise des récepteurs de Rake, le MC-DS-CDMA sans récepteur de Rake
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présente des performances en de¢a de ce que lI'on aurait pu espérer. Dans l'article
[Sou96), l'auteur présente en effet un systeme MC-DS-CDMA similaire qui donne de
meilleurs résultats que son homologue monoporteuse. La largeur de bande totale du
systéme est néanmoins beaucoup plus petite que celle que I'on a considérée dans
cette étude. Cette méthode reste tout de méme intéressante si f'on recherche a tout

prix a simplifier ie systeme.
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9 Conclusion

Ce memoire permet de juger de la pertinence de I'emploi d’'un systeme CDMA
large-bande basé sur une technique a « porteuses othogonales » tel que le MC-DS-
CDMA. Cette technique d'accés multiple est basée sur 'OFDM qui intéresse a nouveau
les chercheurs depuis que les calculateurs sont assez performants pour effectuer les
transformées de Fourier a cadence élevée.

Le systeme étudié est général et de nombreux parametres peuvent étre ajustés
comme le nombre de porteuses, la répartition de l'inforrnation suivant ces porteuses, la
présence de récepteurs de Rake.

On s’est efforcé de se placer dans un canal radiomobile similaire a celui du
CDMA2000. Le controle de puissance a 800 Hz est en effet pris en compte et le pas du
contrdle de puissance a été optimisé.

Le dimensionnement du systéme a été vérifieé gréace a une méthode
parameétrique qui se base sur un modéle simple. L'efficacité spectrale a en effet été
évaluée en fonction de l'interférence entre les usagers et des facteurs de deuxieme
ordre tels que le controle de puissance, linterférence intercellules et le facteur
d'utilisation de la voix.

L'évaluation des performances du MC-DS-CDMA repose sur le calcul de
différents types d'interférence qui ont été classés suivant leur provenance (usager,
porteuse, écho). Un codage de canal a été introduit afin de pouvoir comparer plus
précisément les performances du systeme aux exigences de fiabilité.

L'ensemble des paramétres de simulation a été passé en revue et on a pu
étudier entre autres, linfluence du nombre d’'usagers, du contrble de puissance, du
récepteur de Rake, de la répartition des porteuses et du profil des échos sur un
systéme occupant une largeur de bande de 8 MHz et utilisant 12 porteuses. La
probabilité d'erreur par bit a été calculée en fonction du rapport signal sur bruit ou du
rapport signal sur bruit et interférence.
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L'objectif étant de supprimer les récepteurs de Rake, on a étudié l'influence de
'augmentation du nombre de porteuses sur le comportement du systéme. |l s’est avéré
que les performances du systeme MC-DS-CDMA sans récepteur de Rake sont en dega
de celles du CDMA2000 et surtout du MC-DS-CDMA avec récepteur de Rake. Cette
différence de performance s’atténue lorsque I'on considére un contrdle de puissance
comme celui du CDMA2000 mais le fait que les évanouissements soient sélectifs en
fréquence rend cette modélisation trop optimiste.

Le MC-DS-CDMA reste tout de méme une solution de choix puisqu’a niveau de
complexité égal, les performances sont légerement meilleures que celies du
CDMA2000. Mais, bien sur, la compatibilité descendante avec la norme 1S-95 n'est pas
possible.

La recherche effectuée dans le cadre de ce mémoire est la premiere au sein du
département de GEGI de I'Ecole Polytechnique a considérer I'utilisation d'un récepteur
de Rake et I'aspect multiporteuses y a été largement couvert.

On propose maintenant diverses avenues de recherche qui pourraient s’avérer
trés intéressantes :

e Afin d'améliorer le modéle propose, il est envisageable de simuler des
signaux de Rayleigh plus ou moins corrélés d'une porteuse & une autre afin
de modéliser les évanouissements sélectifs en fréquence,

e L'interférence intercellules, méme si elle n'est qu'un facteur de deuxiéme
ordre, pourrait étre évaluée dans le cas du MC-DS-CDMA,

e On pourrait faire une recherche optimale du nombre de porteuses en
fonction des différents parameétres (dispersion, longueur des séquences
pseudo-aléatoires...),

e On pourrait envisager un modeéle qui intégrerait les phénomeénes de
synchronisation imparfaite,

e Le codage spatio-temporel par diversité d’antenne qui est adapté aux
systémes de transmissions par multiporteuses pourrait faire I'objet d’'une
étude a part entiere,

o [’étude d'un contréle de puissance a 1.6 kHz est envisageable,

e On pourrait s'intéresser a 'OFDM par ondelettes qui présente une meilleure
efficacité spectrale que 'OFDM classique.
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ANNEXE A. Un apergu de la norme CDMA2000

La norme de transmission CDMA2000 est une interface radio qui utilise la
technologie CDMA large bande en vue d'atteindre les contraintes de la prochaine
génération de systemes de communication sans fil. Cette technologie remplit
totalement le cahier des charges spécifié par I''TU (International Telecommunications
Union) que ce soit en intérieur ou en extérieur et méme a bord d'un véhicule.

De maniére simplifiée, le CDMA2000 présente les caractéristiques suivantes :

e Fonctionnement dans une gamme étendue d'environnements (intérieur,

extérieur, déplacement lent ou rapide jusqu’a 500 knvh) ;

e Grande gamme de performance (de débits faibles comme pour la voix

jusqu’aux services a trés hauts débits) ;

o Flexibilité dans les types de service (voix et/ou données) ;

o Possibilité de gestion sophistiquée de la qualité de service ;

e Compatibilité descendante avec la norme existante TIA/EIA-95-B.

A.1 Caractéristiques techniques principales

L'emploi du CDMA large-bande permet d'accroitre de maniére significative la
performance en termes de débit et de capacité comme on I'a vu a la section 3.2. La
gamme de largeur de bande sur laquelle fonctionne cette technologie est 1.25 MHz
(N=1), 3.75 MHz (N=3), 7.5 MHz (N=6), 11.25 MHz (N=9) et 15 MHz (N=12), ce qui
permet des débits variant de 1.2 kbps jusqu’a plus de 2 Mbps.

On utilise sur la liaison montante (mobile vers base M-B) un canal pilote qui
permet de démoduler de maniére cohérente

L'information est envoyée de maniére continue quel que soit le débit et évite
ainsi les effets de « rafale ». L'interférence avec les appareils électroniques et les effets
nocifs des émissions a haute puissance prés du cerveau sont limités.
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Le systeme bénéficie aussi d'un contréle de puissance efficace (800 Hz voire
1600 Hz) que ce soit sur la liaison montante que sur la liaison descendante et utilise les
turbocodes, toujours en vue d’augmenter la capacité.

La liaison fuil-duplex peut étre atteinte soit par FDD (Frequency Division Duplex)
soit par TDD (Time Division Duplex).

Pour ce qui est de I'étalement, il est atteint soit par séquence directe soit par
multiporteuses (seulement sur la liaison descendante, et ceci avec diversité
d’'antennes).

Le systéeme propose une gamme étendue de taille de cellule (mégacellules
R>35 km, macrocellules 1<RA<35 km, microcellules A<1 km, picocellules A<50 m).

A.2 L’étalement large-bande

Les deux liaisons supportent des frequences de chip du type N'1.2288 Mcps
(avec N=1, 3, 6, 9, 12). Pour N=1, I'étalement est similaire a celui employé dans la
norme 1S-95 a la différence prés que I'on utilise une modulation QPSK (cf. 3.3).

Pour N>1, on a recours soit a un étalement par multiporteu ses (seulement sur la

liaison B-M), soit par un étalement par séquence directe.
A.2.1 Etalement pour N=1

La description du fonctionnement avec une fréquence de chip de 1.2288 Mcps
est faite tout d’'abord a partir de la liaison descendante. Le systéme N=1 peut trés bien
étre implanté dans une bande de fréquence qui accueille déja la norme TIA/EIA-95-B
(derniére évolution de la norme 1S-95) grace aux propriétés d’orthogonalité.

L’étalement est présenté a Fig. A-1". Les données de I'usager sont tout d'abord
brouillées grace au code long spécifique a l'usager (séquence PN de longueur 2¢'-1. cf.
section 3.1.3.2). Le flot de bits est ensuite divisé entre le chemin | (In-Phase) et le
chemin Q (Quadrature) en préparation de la modulation QPSK complexe. Intervient
ensuite le gain de canal et I'éventuelle perforation par les bits de contréle de puissance
(cf. section 4.2.2 et A.4). L'étalement proprement dit est rendu possible grace a la

) Dans toute cette annexe, les différents éléments de la chaine de transmission peuvent étre
connectés grace aux références contenues dans les disques grisés.
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modulation par séquence de Walsh de longueur variable, ceci en vue d’obtenir 1.2288
Mbps en sortie. La longueur de la séquence peut varier de 4 a 128 bits en fonction du
débit de I'information a entrée A. Les différents taux de données seront décrits dans

par la suite.
FEoe=es '
» Go 'Pnﬂamlion h
DA
]
(A) A N M contrdie de 1~ /
'\:? U puissance - - Gpc - —=2 Waisn
800 bos et S
X Y
Long Sélecteur F-=-=""
Cose 21 ceort Gop lPoﬂomﬁon:
r—  —_— =] eeqc--- 1 2288
\ ) -
MasGue du N e e e e e e —-
Long Code
Usagerm

Fig. A-1. Allocation phase/quadrature et modulation Walsh (N=1)

Ensuite, les deux chemins | et Q subissent un étalement « complexe » par
séquence PN (addition modulo 2 sans changement de fréquence), un filtrage dans la
bande de base et enfin une modulation de fréquence, comme le montre la Fig. A-2.

PN, sin(2rndt.t)

Fig. A-2. Etalement par séquence PN, fiitrage et modulation de fréquence

L'étalement complexe n’était pas présent dans la norme 1S-95, il a pour but de
réduire le PAPR [Oja98].

A.2.2 Par multiporteuses sur la liaison base-mobile

Pour atteindre des fréquences de chip supérieure a N=1, on peut avoir recours a
une approche multiporteuses qui permet une compatibilité avec les systemes TIA/EIA-
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95-B. Cette méthode d'étalement large-bande n'est envisagée que sur la liaison
descendante et apporte de la flexibilité dans l'allocation des bandes de fréquence (cf.
Fig. A-3) Une bande de 1.25 MHz peut en effet servir a différents types de service, c'est
a dire peut a la fois s'insérer dans une structure multiporteuses N=1, 3, 6 ou plus selon
la grandeur de la bande allouée a un méme opérateur. De plus, les différentes
porteuses peuvent étre transmises par des antennes différentes, ajoutant ainsi une

diversité spatiale.

>

=

T

t

1.25

BB 1.228 Mcps 3.6864 Mcps Dl 7.3728 Mcps

Fig. A-3. Exemple d'allocation en « couches » de multiporteuses sur 5 et 10 MHz

La structure globale de I'étalement est montrée a la Fig. A-4. Aprés le brouillage
des données avec le code long spécifique a chaque utilisateur, les données sont
démultiplexées sur N porteuses (avec N=3, 6, 9 ou 12). Sur chaque porteuse, les bits
démultiplexés subissent les mémes transformations que pour N=1. On retrouve ainsi un
bloc d'allocation en phase et quadrature puis d’étalement Walsh, qui est le méme que
celui de la Fig. A-1. L'autre bloc s’occupe de I'étalement « complexe » , du filtrage
passe-bas et de la modulation et est équivalent a la structure présentée a la Fig. A-2.
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Fig. A-4. Structure multiporteuses sur la liaison descendante

Il est intéressant de noter que le code Walsh peut étre différent sur chaque
porteuse, ¢'est pourquoi on bénéficie d’'une flexibilité dans l'allocation des bandes.

En fonction du débit, les caractéristiques de codage et d’'étalement peuvent
varier. On peut, par exemple, utiliser des codes convolutionnels ou des turbocodes
avec des taux de codage variant de 1/2 a % (en amont du disque X). Les séquences
Walsh peuvent elles-aussi étre plus ou moins efficaces (c'est a dire longues) en
fonction du type de service souhaité.

A.2.3 Par séquence directe

L'étalement large-bande peut aussi étre accompli par séquence directe sur les
deux ligisons mais les structures de modulation sont différentes. De plus les fréquences
de chip atteintes permettent maintenant 'implémentation d’'un récepteur de Rake. En
effet la période de chip étant divisée par 3, 6, 9 ou 12, il est alors possible de distinguer

les différents échos.
A.2.3.1 Sur la liaison descendante

La Fig. A-5 présente le traitement du flot de données avant ['étalement
« complexe » et la modulation (cf. Fig. A-2 avec des séquences PN de N°1.2288
Mcps).
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Fig. A-5. Allocation phase/quadrature et modulation Waish (N>1)

Le processus d'étalement est similaire a celui employé pour N=1 a ceci prés que
les séquences de Walsh peuvent avoir une longueur variant de 4 & 1024 bits et
permettent ainsi d’obtenir en sortie un débit de N*1.2288 Mcps.

A.2.3.2 Sur la liaison montante :

Les différents canaux de gestion (canal pilote, canal de contrdle) et de données
sont associés de maniére a ce qu'ils soient orthogonaux les uns par rapport aux autres.
Le canal pilote permet de synchroniser les canaux et sert de référence pour la mesure
de la puissance dans le cas d'une correction de puissance en boucle ouverte. La
structure de I'étalement des canaux lors d’un transfert de données est présentée a la
Fig. A-6.

supplément(a:i::g d’®”~ ™,
[] | Equrvaut & une

Wa(shl (+—+) - : mhdalicmplm

Canal piote @ * f*\

conug:n:;:i: @ Q

sin(2nt,1)

Canal
supplémentaire 1

Canal
fondamental

Fig. A-6. Structure d'étalement et modulation sur Ia liaison montante
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On remarque que le canal pilote et le canal de contrdle dédié sont placés sur le
chemin en phase et que les canaux de données (canal fondamental et premier canal
supplémentaire) sont sur le chemin en quadrature.

Chaque canal est étalé par une séquence Walsh spécifique qui ne mesure que
2, 4 ou 8 bits de long. Dans le cas ou il faudrait un deuxiéme canal supplémentaire, il
serait allouer sur ie chemin en phase et la séquence Walsh mesurerait 4 bits au lieu de
2, ce qui limiterait le débit en entrée B.

A.3 Les différents canaux

Le COMA2000 s'occupe du codage et de la modulation des différents canaux.
On compte parmi ceux-ci le canal pilote, le canal fondamental, le canal de
synchronisation, le canal de contréle, les canaux supplémentaires qui sont utilisés sur
la liaison montante comme sur la liaison descendante. Plus spécifiquement, on retrouve
sur la liaison base-mobile le canal d'accés et sur la liaison mobile-base, le canal de
messagerie (paging).

Ces différents canaux peuvent étre dédiés (cf. Fig. A-7) ou en commun (cf. Fig.

A-8).
_Canal pilote auxiliaire dédié |
Canaux physiques - _Canal fondamental: |
dédiés sur Ia liaison - ~Canal de contdle dédié - |
base-mobile — - —
- base-mooiie - oo SUppeTenTaITe Canal supplémentaire 1 |
Canal supplémentaire 2 '|
- Canaux physiques.
dédies sur la liaison
~mobile-base - _Ic el
L e T7pe canal SUppIGTontaTe {-Canal supplémentaire -1 |

‘Canal suppiémentaire 2 |

Fig. A-7. Structure des canaux physiques dédiés
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-Canal de contrdle commun - |
~Canal de synchronisation” - |

Canaux physiques. —{ Canal daccés |

..communs surla_: LI Tvpe canal commun L
liRison mobile-Dase: j'\h&ma Fde contrble commun |

Fig. A-8. Structure des canaux physiques communs

A.3.1 Les canaux de gestion et de messagerie

La Fig. A-9 décrit le codage des canaux de gestion et de messagerie pour N=1.
Parmi ceux-ci, on compte :

e Le canal pilote est transmis en permanence dans la cellule afin de donner
une référence de phase aux différents mobiles. II permet aussi 'acquisition
rapide des multichemins et I'estimation de canal. Ce canal étale une
séquence infinie de zéros avec la fonction Walish 0,

» Les canaux pilotes auxiliaires sont utilisés lorsqu'une méme base émet sur
différentes antennes afin d'augmenter la capacité par sectorisation,

e Le canal de synchronisation est identique a celui qui était utilisé dans la
norme [S-95. Il permet aux différents usagers de se « caler » sur une
référence temporelle,

e Le canal de messagerie permet a tous les usagers d'avoir accés au service

de téléavertisseur ou pagette.
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Fig. A-9. Les canaux de gestion et de messagerie descendants (N=1)

A.3.2 Les canaux de données

Typiquement, la voix transite par le canal fondamental et les éventuelles
données empruntent généralement les canaux « supplémentaires ». Ces différents
canaux sont indépendants et ont généralement des puissances de transmission

différentes.
A.3.2.1 Le canal fondamental

Sur le canal fondamental, le débit n’est pas connu a la réception et le décodage
se fait a l'aveugle. Lorsque la bande passante est de 1.25 MHz (N=1), les débits
possibles sur le canal fondamental sont ceux correspondant au Rate Set 1 (9600, 4800,
2700, 1500 bps) et Rate Set 2 (14400, 7200, 3600, 1800 bps). Ces transferts de voix se
font par trames de 20 ms comme pour la norme 1S-95.

Néanmoins, il est aussi possible d'utiliser des trames de 5 ms, permettant
d’'écouler 4800 bps d’information avec un code protecteur d'erreur (CRC) plus efficace.

A.3.2.1.1 Liaison base-mobile

La Fig. A-10 présente le traitement des données sur le canal fondamental pour
N=1 avant I'étalement et la modulation (cf. A.2).
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o Bits CRC Ajout de | Codeur Reépetition ] Eventuelle
(6212) 8 bits K=9 R=1/2 04 B fois perforation > Entrelaceur
16 2172 19.2
bits 1.5a29.6 Kbps
kbps
- Trame da 5ms -
| CRC Ajout de .l Codeur
16 bits 8 bits K=9 R=1/2 Entrelaceur
24 N 19.2
bits - kbps
kbps P

Fig. A-10. Encodage correcteur d’erreur du canal fondamental base-mobile pour RS1 et N=1

On peut trouver les différents paramétres de répétition, de codage et de
perforation dans le Tabl. A-1.

Tabl. A-1. Paramétres de codage correcteur d'erreur dans le canal fondamentai descendant

RS1 (bps) RS2 (bps)
Parametre 9600 | 4800 | 2700 | 1500 14400 7200 3600 1800
Taux de codage
N=1 1/2 1/2 1/2 1/2 1/3 1/3 1/3 1/3
N= 3, 6, 12 1/3 1/3 1/3 1/3 |1/4ou1/2|(1/dout/2|(1/40u1/2|1/40u1/2
N=9 1/3 1/3 1/3 1/3 1/3 1/3 1/3 1/3
Répétition de 1 o 4 8 ; - 4 8
symboles
Perforation
N=1 1 1 1/9 1/5 1/9 1/9 1/9 1/9
N=3, 6, 12 1 1 1/9 1/5 1 1 1 1
N=9 1/4 1/4 1/3 1/3 1 1 1 1
A3.2.1.2 Liaison mobile-base

Les débits dérivés de RS1 et RS2 peuvent étre véhiculés sur des largeurs de

bande différentes en faisant varier la qualité de service. La Fig. A-11 présente

I'encodage sur le canal fondamental montant pour les débits RS1.
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“Trame do 20 ms -
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24
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Fig. A-11. Encodage correcteur d'erreur du canal fondamental mobile-base pour RS1

A3.2.2 Le canal supplémentaire

Le canal supplémentaire peut fonctionner dans deux modes différents en
fonction du type de service comme le montre la Fig. A-12 :

Lorsque que le débit ne dépasse pas 14.4 kbs, le décodage se fait de la méme
maniére que sur le canal fondamental.

Pour les débits supérieurs (jusqu'a 307.2 kbps), lI'information sur la vitesse de
transfert est explicitement transmise a ia réception. De plus, au lieu d'utiliser des codes
convolutionnels qui ont 'avantage d'étre rapidement décodés, on peut se permettre
d'utiliser des turbocodes pour obtenir de meilleures performances.

Débits dérivés de RS1 et RS2 Structure Répétition
[ 2 —-,.
(inférieurs & 14.4 kbps) |ioraamar [ ] 210is ) ®)

(") Saut s1 2 canaux
suppiémentaires sont utilisés

Structure
Hauts débits—>] Haut ;@
Débit

Fig. A-12. Structure du canal supplémentaire (liaison montante)

A titre d’exemple, la Fig. A-13présente la structure d’encodage avant étalement

et modulation pour quelques débits.
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16 Ajout Codageconv. | | Répétition Eventuele| | _ Répétition
Bits CRC[ "] de 8 bits [ ] cxtage turto 11ois perforation [ *]ENtrelaceur Ktois [\
N 147456 xm
[owtem) — —
9.6 kbps Aucune 768 bits K=192
38.4 kbps Aucune 3072 bits K=48
153.8 kbps Aucune 12288 bits K=12
614.4 kbps Aucune 49152 bits K=3
2073.6 kbps 19 147456 bits K=1

Fig. A-13. Structure d'encodage haut débit du canal supplémentaire montant (N=12)

A4

Le contrdle de puissance

Dans la norme, il est prévu que le contrdle de puissance se fasse a la fois en

boucle ouverte et en boucle fermée.

Controle de puissance en boucle ouverte (cf. 4.2.22): Lors de
I'établissement de la communication, le mobile incrémente la puissance des
« Sondes d’acces » jusqu’a ce que la base engage !e processus de
communication. La puissance initiale est estimé grace au signal « Null »
envoyé en permanence par la base,

Contréle en boucle fermée identique a celui de la norme 1S-95 (1 bit de
controle 800 fois par seconde). Un contréle de puissance a 1.6 kHz comme
pour ie W-CDMA européen est a I'étude. La base compare le niveau de
puissance du mobile a celui qu'elle avait estimé et corrige I'émission du
mobile en demandant d'augmenter ou de diminuer son niveau de puissance
Contréle en boucle « externe » (variation du pas de contréle en fonction des

caractéristiques du canal. cf. 5.5)

La puissance émise par le mobile est néanmoins contrainte a une limitation
matérielle maximum de 6.3 W (8 dBW).

Les ordres d’ajustement de la puissance se présentent sous la forme d'un bit qui
est directement inséré dans le flux d'information. La Fig. A-14 montre le protocole de
perforation de l'information. La position du bit de contréle de puissance est en fait fixée

par la valeur des 4 derniers bits de la trame précédente.
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ANNEXE B. Caractéristiques statistiques des séquences
pseudo-aléatoires

Les résuitats énoncés dans cette annexe sont tirés de {’article [Pur77].

B.1 Termes de corrélation

Lorsque I'on s’intéresse a l'interférence dans les systemes utilisant le CDMA, on
est amené a calculé linfluence du décalage entre deux séquences aiéatoires
différentes (usager k et usager /) ou méme de séquences identiques provenant du
méme usager (décalage du a différents échos). Il est donc intéressant de calculer les

termes R,;(r) et A.(r) qui représente lintercorrélation sur des intervalles ou le
symbole est constant :

R, (7)= | ac(t - r)a;(t)at [B-1]

R.;(z)=|a.(t-r)a;(t)at (B-2]

ot Semmm = O‘—.-‘

Si I'on considere que le décalage entre les deux séquences n’est pas supérieur
a une durée de symbole, on peut écrire 0 < /T, <t <(/+1)T, < T (cf. Fig. B-1).

A
4+ » <

| T e
j — a

l —

Fig. B-1. Décalage des séquences aléatoires
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Il est alors possible de décomposer ces intégrales :
Rei(@)=Ci;,(I-NIT_ +(C\;(1+1=-N)=C\; (1 =Nz - IT,.) (B-3]

ﬁk.i (r)= Cii { T + (Ck,i (/ + 1) -Cyi (’ ))(" -7, ) [B-4]

Avec les coefficients C;; définis comme suit :

(N-1-1
Ea,("')a,("*'), 0</<N-1
j=0

N-1+/ . .

Ceil)=1{ Y alial, 1-n<i<0 [B-5]

=0

0, LELY

B.2 Variance des interférences

Si I'on s'intéresse maintenant a la variance des interférences, on est amené a
calculer des expressions du type :
i = E{Hf.i + ﬁf.ij= N.E[A,(n,)] (B-6]
ou lii représente  linterférence = moyenne, A (f)= Ay (f)- Ay(f-n) et
Ay(f)=C2(f + 1)+ C(f)+ C,(f + 1)C\(f).
C'est a dire :
N-1
fi = S ACE(I-N)+Coi(1-N)Ciy (1 - N+ 1)+ CZ,(1- N +1) B-7]
+ C2,(1)+ oy (1Cis (1+1)+ G2 (1 1)}
Cette derniere expression peut étre définie en terme d'intercorrélation grace au

terme suivant :

N-1
Hij (’7) = zckj (’)-Ck.i (’ + ’7) [B-8]
1=1-N
On a en effet :
N-1 N-1 N-1
wi0)= X CEi ()= CLil1- NICE; (1) = Y CR,(1- N+ 1)CE; (1 +1) (8-9]
1=1-N =0 1=0

puisque que C,;(/)=0 si |{=N. Et:
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Hei(1)= fcu (e, (1+1)= Ecu(’ ~N)Ci(1-N+1)+C;(1NCy; (1 +1) [B-10]
I=1-N =0

Ainsi :
M =2 (0)"‘ My (1) [B-11]
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ANNEXE C. Caractéristiques des codes utilisés

Dans cette annexe sont présentés les codes convolutionnels employés dans les
simulations. Dans les tableaux suivants, on a recensé les 10 premiers coefficients C,,
ainsi que les générateurs pour trois codes optimaux de taux 1/2, 1/3 et 1/4 et de

longueur de contrainte K=9.
Dans les tableaux suivants d représente la distance de Hamming et C,

représente le nombre total de bits en erreur.

C.1 Code convolutionnel R=1/2, K=9

Le codeur convolutionnel décrit dans le Tabl. C-1 est celui qui est utilisé dans la
norme CDMA200 sur la liaison montante pour les configurations suivantes :

e 307.2 kbps avec N=1,

e 1036.8 kbps avec N=3,

e 2073.6 kbps avec N=6.

Tabl. C-1. Générateurs et spectre de code convolutionnel (R=1/2, K=9)

R=1/2, K=9
Générateurs :

753 561
D Cq
12 33
14 281
16 2179
18 15035
20 105166
22 692330
24 4580007
26 29692894
28 190453145
30 1208999091
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c.2 Code convolutionnel R=1/3, K=9

Cette fois-ci encore, le code décrit au Tabl. C-2 correspond a celui qui est utilisé
dans la norme CDMA2000 sur la liaison montante dans les configurations suivantes :

® 307.2 kbps pour N=3,

@ 614.4 kbps pour N=6,

@ 307.2 kbps, 614.4 kbps et 921.6 kbps pour N=9.

Tabl. C-2. Générateurs et spectre de code convolutionnel (R=1/3, K=9)

R=1/3, K=9
Générateurs :
557 | 663 | 711
D Cy
18 11
20 32
22 195
24 564
26 1473
28 5129
30 17434
32 54092
34 171117
36 539486

C.3 Code convolutionnel R=1/4, K=9

Tabl. C-3. Générateurs et spectre de code convolutionnel (R=1/4, K=9)

R=1/4, K=9
Générateurs :
463 | 535 | 733 | 745

D G
24 4
26 22
28 38
30 103
32 237
34 587
36 1251
38 2765
40 6666
42 15909
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Le code convolutionnel présenté au Tabl. C-3 est optimal et est équivalent a
celui qui est utilisé dans la norme CDMA2000 sur la liaison montante pour toutes les
configurations qui n'ont pas été décrite précédemment. A titre d'information, les
générateurs du code utilisé sont 765, 671, 513, 473.
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ANNEXE D. Méthode d’analyse des performances du
MC-DS-CDMA

Les simulations ont été effectuées grace au logiciel Matlab™ qui est

particulierement adapté aux calculs sur des tableaux.

Les fichiers sources de ce travail peuvent étre trouvés au laboratoire de

télécommunications des étudiants qui sont sous la direction de David HACCOUN.

Le répertoire se trouve a I'emplacement suivant :

Station alexandre dans le domaine comm.polymti.ca, dans le répertoire

boillet/boillet/'Simulation.
La procédure générale d'évaluation de la

schématisée a la Fig. D-1.

probabilité d’erreur par bit est

Calcul des
parametres

]

Vanabile aldaiowe Fitre E ’ !
"] Doveer % ________ ; Génération d'échantilions B
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Fig. D-1. Procédure de simulation des performances du MC-DS-CDMA
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Les échantillons du signal de Rayleigh sont obtenus grace a la méthode
introduite a la section 4.1.3.4. Le filtrage Doppler est obtenu par convolution avec la
réponse impulsionnelie du filtre Doppler (résultat de la transformée de Fourier inverse
du filtre Doppler).

Les signaux ainsi obtenus peuvent étre corrigés ou non a la cadence de 800 Hz.
Ces signaux serviront, d'un cété a pondérer le caicul de la probabilité d’erreur avec la
fonction « Q », et de I'autre a estimer les interférence /,, I2, Iz et /s

Le calcul de la probabilité d'erreur se fait en moyennant les résultats obtenus
sur plus de 100000 échantillons (2'7=131072 pour étre précis). Le résultat obtenu
présente une précision de 'ordre de 2%.

En parraléle, on estime le SN(I)R en faisant la moyenne sur les différents échos
et les différentes porteuses a « bits identiques » de I'énergie par bit regue sur bruit ou

bruit et interféerence.





