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Résumé

L’approche fréquentielle permet une analyse unifiée des techniques d’étalement de
spectre et facilite ’estimation de leurs performances. De plus, la réalisation du récepteur
dans le domaine des fréquences permet de mieux exploiter les caractéristiques du signal
et, également, grace a la transformée de Fourier rapide, de réduire la complexité des
calculs. C’est aussi une ouverture vers un récepteur universel pour les systemes DS-
CDMA, MC-CDMA et OFDM.

En utilisant 1’équivalence entre les représentations temporelle et fréquentielle, on
montre d’abord que I'étalement de spectre par séquence directe est une modulation
multiporteuse et que le désétalement peut se réaliser dans le domaine des fréquences
avec certains avantages, notamment la suppression des brouilleurs a bande étroite. Pour
compenser les distorsions du canal, un perfectionnement au récepteur fréquentiel, basé
sur un doublement de la dimension de la TFD, est proposé et ses performances sont
étudiées en fonction des types de canaux et de codes, en supposant la synchronisation
acquise.

L’apport de I'approche fréquentielle a la synchronisation est examiné ensuite, en
distinguant en deux niveaux, la synchronisation de symbole et la synchronisation de
chip. Pour le premier niveau, une technique basée sur la corrélation des termes dans
le domaine des fréquences a été étudiée dans les contextes mono et multitrajets. Pour
le second niveau, une technique originale, exploitant les phases des sous-porteuses, est
proposée. Ses performances théoriques sont déterminées, vérifiées par simulation et,
comparées d'une part a la borne de Cramér-Rao et d’autre part a d’autres approches.

Dans un systeme a acces multiple a répartition par code (CDMA), l'interférence
entre utilisateurs est une limitation majeure. Le probleme est abordé dans le contexte
de la voie descendante de 'UMTS. Dans la perspective d’un récepteur universel, en
utilisant la TFD double introduite précédemment, on propose un égaliseur fréquentiel
au niveau chip, qui permet de traiter, sans complexité supplémentaire, des systemes
a étalement de spectre avec et sans intervalle de garde. L’adaptation des coefficients,
les performances et la complexité de mise en oeuvre sont étudiées et comparées avec
d’autres techniques. Il apparait que, dans certaines conditions, il n’est pas nécessaire
de faire appel a un intervalle de garde.

La derniere partie est consacrée a une étude comparative globale des systemes multi-
porteuses DS-CDMA, MC-CDMA et OFDM, portant sur les performances en présence
de canaux sélectifs, la réception en voie montante, I’estimation du canal et le facteur
de créte. Bien que les codes utilisés pour la technique MC-CDMA soient théoriquement
optimaux, il apparait que I’approche DS-CDMA avec code long donne des résultats
équivalents.
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Abstract

The frequency domain processing provides an unified analysis for the spreading
spectrum systems and makes the estimate of their performances easier. Furthermore,
the implementation of the receiver in the frequency domain enables a better exploitation
of signal characteristics and, through the use of the fast Fourier transform, the reduction
of computational complexity. It also paves the way for an universal receiver for the
systems DS-CDMA, MC-CDMA and OFDM.

Firstly, using the duality between time and frequency, we show that direct-sequence
spread-spectrum is a multicarrier modulation and therefore, the despreading can take
place in frequency domain with certain advantages, particularly the suppression of nar-
rowband interference. In order to compensate the channel distortions, an improvement
of the frequency domain receiver, based on a two fold dimension increase of the DFT,
is proposed and its performance is studied in function of the channel and codes, always
assuming perfect synchronisation.

Afterwards, the advantages brought by the frequency domain approach to the syn-
chronisation, which is divided in symbol and chip level, are examined. In the first level,
a technique based on the correlation of the terms in the frequency domain was studied
in the context of mono and multi-path channels. In the second level, an original tech-
nique, exploiting the phases of subcarriers was proposed. Its theoretical performance is
determined, verified by simulation and compared to the Cramér-Rao bound and other
approaches.

In code division multiple access (CDMA) systems, the multiuser interference is a
major limitation factor. The problem is studied in the context of the UTMS downlink.
Bearing in mind an universal receiver, we propose a frequency domain chip-level equa-
lizer based on the double DF'T solution previously proposed, which can, without any
additional complexity, process spreading spectrum systems with and without guard in-
terval. The coefficient adaptation, the performance and the implementation complexity
is studied and compared with other techniques. It seems that, under certain conditions,
the presence of a guard interval is not needed.

The last part is dedicated to a global comparative study of multicarrier systems
DS-CDMA, MC-CDMA and OFDM, which embodies the performance under selective
channels, reception on the uplink, channel estimation and peak factor. The comparison
also shows that even if the codes of the MC-CDMA system are theoretically optimal,
the DS-CDMA approach with long codes can provide equivalent performance.
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Chapitre 1

Introduction

Les transmissions d’information sur des canaux sans fil subissent des perturbations
comme la propagation multitrajets avec évanouissement et les interférences a bande
étroite. Les systemes a étalement de spectre ont pour objectifs de résister a ces phénome-
nes. La technique consiste a émettre le signal d’information en utilisant une bande de
fréquence nettement supérieure a la bande nécessaire. Le traitement spécifique du signal
a la réception permet de bien séparer les trajets du canal et d’extraire de la diversité
temporelle avec une complexité beaucoup plus faible que le récepteur a maximum vrai-
semblance. De plus, il est possible de récupérer I'information transmise sur les fréquences

non affectées par le brouilleur a bande étroite.

L’étalement de spectre du signal d’information peut étre effectué en le multipliant
par une séquence spécifique, dite code d’étalement, ou chaque élément est appelé chip.
Cette technique est désignée par étalement de spectre par séquence directe (DS-SS pour
Direct Sequence-Spread Spectrum). Une deuxiéme possibilité consiste a transmettre le
méme signal d’information sur plusieurs sous-porteuses, générées par une transformée
de Fourier discrete (TFD). Le signal de chaque sous-porteuse est multiplié par un coef-
ficient complexe, représenté par son amplitude et sa phase. L’ensemble des coefficients
constitue le code d’étalement de cette technique, appelée étalement de spectre par mo-

dulation multiporteuse (MC-SS pour Multi Carrier-Spread Spectrum).

De plus, on peut utiliser des codes qui ont une corrélation croisée nulle, de facon a
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partager simultanément le spectre entre plusieurs utilisateurs, sans qu’il n’y ait d’in-
terférence entre eux. C’est la technique d’acces multiple a répartition par codes ou,
plus couramment, Code Division Multiple Access (CDMA). Malheureusement, I’asyn-
chronisme entre les utilisateurs et la présence de multitrajets, qui dans le domaine des
fréquences se traduit comme de la sélectivité du canal, détruisent cette orthogonalité
et produisent de l'interférence entre utilisateurs. Cette interférence est, généralement,

le principal facteur de limitation de la performance d’un systeme CDMA.

Dans ce document, nous proposons une approche dans le domaine des fréquences
qui permet une analyse unifiée et élégante des techniques d’étalement de spectre et de
I’estimation de leurs performances. De plus, la réalisation du récepteur dans le domaine
des fréquences permet d’exploiter facilement certaines caractéristiques du signal et, avec
la transformée de Fourier rapide, de réduire la complexité de calcul par rapport a une
réalisation temporelle. Elle ouvre aussi la perspective de la réalisation d'un récepteur
universel pour les systemes DS-CDMA, MC-CDMA et OFDM (Orthogonal Frequency
Division Multiplexing).

Dans le chapitre 2 du document, en considérant une représentation dans le domaine
des fréquences de la technique DS-SS, on montre que celle-ci peut étre vue comme
une technique MC-SS. Ensuite, on examine les performances du récepteur fréquentiel
MRC (Mazximal Ratio Combining) quand on n’utilise pas U'intervalle de garde. Afin de
réduire les perturbations, nous proposons un nouveau récepteur avec une transformée
de Fourier discrete de taille deux fois supérieure au facteur d’étalement. Ensuite, avec
I’approche dans le domaine des fréquences, nous passons en revue certaines familles de
codes d’étalement, en examinant la qualité de I’étalement, la variation de 'amplitude du
signal dans le temps et 'applicabilité a des systemes CDMA. Finalement, nous montrons
que 'approche fréquentielle permet de résister a la présence des interférences a bande
étroite et/ou bruit coloré par 'implémentation d'un filtre adapté, contrairement a la

technique RAKE/MRC.

La bonne détection des signaux a étalement de spectre dépend aussi de la synchro-
nisation de fréquence de la porteuse, de sa phase et du rythme d’échantillonnage. Dans
les systemes a étalement de spectre, la récupération du rythme possede la particularité
d’étre divisée en deux étages. Le premier, dite grossier ou de symbole, va caler le code

du récepteur avec le symbole étalé recu. Le deuxieme, dite fine ou de chip, consiste a
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raffiner cette estimation et a poursuivre d’éventuelles variations. Il faut noter qu’une
erreur de 'ordre d’un chip, malgré sa faible durée par rapport a la durée du symbole,

est déja suffisante pour empécher la récupération de 'information.

Ce probleme est analysé chapitre 3. Pour la synchronisation de fréquence et de phase
de la porteuse, nous appliquons quelques techniques classiques existantes en observant
quelques particularités du systeme CDMA. Pour ce qui concerne la synchronisation de
symbole, nous étudions une technique fréquentielle autodidacte basée sur le premier
terme de la corrélation, pour les canaux mono-trajet et multitrajets. On analyse aussi
la technique classique de synchronisation basée sur la corrélation avec le code, qui peut
étre réalisée de facon moins complexe le domaine des fréquences. Finalement, nous
proposons une technique de synchronisation de chip autodidacte, aussi dans le domaine
fréquentiel, qui permet d’obtenir des performances équivalentes et parfois supérieures a
celles des techniques temporelles similaires. On détermine les performances théoriques
et on les vérifie par des simulations, en comparant avec d’autres techniques classiques
et la borne de Cramér-Rao. On discute les problemes qui découlent du fait d’avoir
plusieurs utilisateurs et on propose une solution pour améliorer les performances de la

méthode dans ce contexte.

Le chapitre 4 est dédié au probleme de I'interférence entre utilisateurs. On commence
par faire une rétrospective de ’état de I’art des solutions existantes. Ensuite, on se place
dans le contexte de la voie descendante de 'UMTS, ou 'égaliseur au niveau chip se
présente comme la meilleure solution pratique. Celui-ci peut étre réalisé de facon tres ef-
ficace dans le domaine des fréquences. Dans la perspective d'un récepteur universel pour
les systemes a étalement de spectre existants, on propose un nouvel égaliseur fréquentiel
qui permet de traiter, sans complexité supplémentaire, des systemes a étalement de
spectre avec et sans intervalle de garde. L’adaptation des coefficients, les performances
et la complexité sont analysées et comparées avec celles d’autres techniques. De plus,
a travers l'analyse de performance, on montre que, dans certaines conditions, il est
plus judicieux d’utiliser un récepteur un peu plus complexe que d’insérer I'intervalle de

garde.

On compare, dans le chapitre 5, les systemes DS-CDMA, MC-CDMA et OFDM.
D’abord, on examine les différences entre les systemes CDMA et OFDM sur plusieurs

aspects, comme les performances sur des canaux sélectifs, la réception dans la voie mon-
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tante, I’estimation du canal et le facteur de créte. Ensuite, on compare les techniques
DS-CDMA avec code long et MC-CDMA avec codes Walsh-Hadamard et Carrier Inter-

ference, afin de vérifier si les codes du MC-CDMA donnent de meilleures performances.

Finalement, le chapitre 6 rassemble les conclusions sur les études menées et indique

quelques perspectives pour poursuivre les travaux et parfaire les résultats.



Chapitre 2

Etalement de spectre et récepteur

dans le domaine fréquentiel

Dans ce chapitre, nous présentons brievement les fondements des systemes a étale-
ment de spectre par séquence directe (DS-SS) et par multiporteuse (MC-SS). Ensuite, on
montre que le systeme DS-SS peut étre vu comme un systeme du type multiporteuse et
vice-versa. Cette interprétation met en évidence certaines caractéristiques du systeme,
comme le mauvais étalement spectral des codes orthogonaux du type Flash-Hadamard.
On démontre aussi qu'’il est possible de combattre certains types d’interférence, de facon

tres simple et robuste, avec le récepteur dans le domaine fréquentiel.

2.1 Le principe de ’étalement de spectre

L’étalement de spectre consiste a transmettre un signal d’information avec un spectre
beaucoup plus large que nécessaire. Cela peut étre accompli en multipliant le signal
d’information par une séquence spécifique, dite code d’étalement, qui possede un débit
plusieurs fois supérieur au débit du signal original. Cette technique s’appelle étalement
de spectre par séquence directe (DS-SS). Une deuxieme technique consiste a transmettre
le méme signal d’information sur plusieurs porteuses, caractérisées par des amplitudes

et des phases, ce qui donne origine a la modulation multiporteuse (MC-SS). Méme si
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6 Etalement de spectre par séquence directe

ces techniques semblent différentes, elles sont équivalentes.

En exploitation, la technique a étalement de spectre s’est montrée tres robuste aux
canaux a multitrajets, typiques des systemes sans fil, tandis que les modulations tra-
ditionnelles souffrent d’une forte interférence entre symboles. En outre, le systeme a
étalement de spectre possede un récepteur connu sous le nom de RAKE (rateau) qui
permet de combiner la contribution de chaque trajet et de combattre le phénomene
d’évanouissement. On analysera ce récepteur et son dual pour le cas multiporteuse avec
plus de détails dans les sections 2.2, 2.3, 2.4. Finalement, ’approche est tres robuste
vis a vis des brouilleurs a bande étroite. Cela vient du fait que seulement une partie
du signal souffre de I'action de ce bruit, tandis qu'un signal de bande étroite peut étre

completement perdu si les spectres coincident.

Le systeme a étalement de spectre comporte une technique d’acces multiple, appelée
CDMA (Code Division Multiple Access). Contrairement a des systemes d’acces multiple
FDMA ou TDMA, qui assignent une fréquence ou un intervalle de temps a chaque
utilisateur, en CDMA, les utilisateurs ont chacun un code d’étalement, et émettent
simultanément, en partageant les mémes fréquences. Ces codes sont orthogonaux ou

quasi-orthogonaux, ce qui permet de séparer les utilisateurs a la réception.

Apres le développement des systemes numériques, la technique CDMA a trouvé des
applications dans des systemes de communication par satellite, la deuxieme génération
(2G) de systemes cellulaire IS-95, la troisieme génération (3G), avec le CDMA2000 et
I'UMTS (Universal Mobile Telephone System) [1], et le systeme de localisation GPS
(Global Positioning System).

2.2 Etalement de spectre par séquence directe

Une des idées utilisées pour étaler le spectre d’un message est la multiplication de
celui-ci par une autre séquence. Les chips qui constituent cette séquence possedent une

période beaucoup plus faible que le symbole du message original (figure 2.1).

Considérons un systeme DS-CDMA avec N, utilisateurs. Le symbole du m-ieme
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Message

a(t)

Séquence S N —
d’'étalement

()

Signal étalé IR
x(1)

Fia. 2.1 — Etalement de spectre par séquence directe.

utilisateur est indiqué par a,,(k), dont la période est égale a T. Ces symboles sont
étalés par une séquence propre a chaque utilisateur ¢,,(n), ou chaque chip possede une

durée T.. Le signal étalé est donné par :

400

ralt) = 3 amQ%J)cm(n)(S(t—nTC) (2.1)

n=—0oo

ou le facteur d’étalement est N = T/T, et d(-) est la fonction impulsion de Dirac.

Le signal z,,(t) est appliqué a un filtre demi Nyquist g(¢) avant la transmission et
au filtre adapté g(—t) a la réception. On considere un modele de canal a multitrajets

h! (t) qui est décrit par :
P-1
B (1) = Z Vmpd(t = Tmp)
p=0

ou p est I'indice du trajet, v, , est une variable complexe, avec une distribution Rayleigh
pour 'amplitude et uniforme pour la phase, et 7,,, est le retard du p-ieme trajet du

canal du m-ieme utilisateur.
Alors, le signal regu s’écrit :
Nu—1
r(t) =Y wm(t) % g(t) * by, (8) x g(—1) + b(1)

m=0

ou b(t) = (t) = g(—t), b/'(t) étant le bruit additif.
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Afin de simplifier les notations, on groupe les filtres en un seul filtre A, () :
P-1
hn(£) = Bl (8) 5 5(8) =Y Ymps(t = Tonp)
p=0

ot s(t) = g(t) * g(—1).

On obtient finalement :

r(t) = 2 To(t) % B (1) + b(2)

Ny—1P-1 +oo (2.2)

= 2232 3 st (|5 enestt =0T =) 00

m=0 p=0 n=—oc0

Tout d’abord, considérons le cas le plus simple ou N, = 1, le canal a un seul trajet
(P = 1) de phase égale a zéro et gain unitaire, et le récepteur est calé sur ce trajet,

c’est-a-dire, h(t) = (t). Le signal requ échantillonné a la cadence chip s’écrit :
n
r(n) =a QND c(n) +b(n) (2.3)
en posant : 7(n) = r(nT.).

Le symbole regu a(k) est obtenu par le désétalement du signal regu, réalisé en mul-

tipliant par le conjugué du code d’étalement convenablement calé :

N(k+1)—1
a(k)= Y r(n)c*(n)
n=kN (2.4)
N(k+1)—1 N(k+1)—1
—a(k) D lemP+ D bn)e(n)
n=kN n=kN

Dans cette expression, le premier terme est le signal d’intérét et le deuxieme est le
bruit.

Pour obtenir un bon désétalement du signal, il faut que le code dans le récepteur soit
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parfaitement calé avec le trajet, car des erreurs de 'ordre d’une période chip peuvent se
traduire par I'impossibilité de récupérer le symbole étalé. La synchronisation temporelle

sera étudiée dans le chapitre 3.

2.2.1 Le récepteur RAKE

Le récepteur optimal doit exploiter les multitrajets au lieu de les supprimer, en
combinant de fagon cohérente leurs contributions au signal émis. L’opération peut étre
réalisée de fagon optimale par un récepteur de séquence a maximum de vraisemblance,
mais qui peut s’avérer trop cotuteux. En fait, si le code utilisé dans le systeme DS-SS
possede une autocorrélation qui s’approche d’une impulsion, il est possible de décorréler
les trajets qui forment le canal radio. Ainsi, on peut désétaler chaque trajet puis les
combiner en tenant compte du gain et de la phase de chacun et arriver a un niveau
de performance proche de celui du récepteur optimal & maximum de vraisemblance. Ce
récepteur est appelé récepteur RAKE ou rateau, représenté a la figure 2.2. Un doigt du

RAKE représente un trajet capturé.

doigt
|
B 2
I, Qtn)
r@) — ; "%’ 2
M +nl + Tm,l ¢, (kN +n)
— )
KNI 41T+, .,

¢, (kN +n)

Fia. 2.2 — Structure du récepteur RAKE.
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La sortie du récepteur RAKE s’écrit :

!

—1N—

H

Ymp" (KNT, + 0Tt + T p) ey, (KN + 1)
n=0

1M

2
,_.
e
L

i (kN +n)Y  r(ENT. + nT, + T p) Ve,

3
Il
=)
3
I
=)

(2.5)
N-1 P-1
= e (KN +n){r(t) vap (t + Top) }o(t — kNT, — nT.)
n=0 p=0
N-1

= ¢ (kN +n){r(t) « h:(=t)}6(t — kNT, — nT,)

3
Il
o

Quand il y a un doigt pour chaque trajet du canal, on peut interpréter le récepteur
RAKE comme le filtre manquant pour compléter le filtre adapté de la chaine émission/
réception, en sachant que r(t) a déja été filtré par g(—t). En outre, la corrélation avec
le code peut étre aussi effectuée avec un filtre adapté au code, c’est-a-dire, avec les
coefficients {c,(kN + N —1), ¢t (kN + N —2),---, ¢, (kN)}. Ainsi, on peut dire que
le RAKE est le filtre adapté au canal et au code.

Généralement, la réalisation du RAKE est effectuée avec un filtre a réponse impul-
sionnelle finie (RIF) adapté au canal h(t), qui travaille a la cadence de chip ou a une
fraction de celle-ci. Comme 'UMTS utilise un facteur de roll-off de 0,22, le repliement
de spectre est faible et 'approximation du filtre adapté par un filtre RIF qui travaille
a la cadence de chip n’est pas tellement grossiere, comme on le verra dans la section
2.5. De plus, de faibles espacements (inférieurs a 7,) génerent des coefficients fortement

corrélés en raison du filtrage du signal par le filtre en cosinus surélevé.

En supposant que les retards des multitrajets sont espacés d'une période chip, qu’il

n'y a pas de variation de puissance sur les trajets, h,,(n) = 25;01 YO (N = Tinp)s

Nu—1P-1
r(n) = > > Ymptm (|"22]) ¢n(n — Tinyp) + b(n), et la sortie du récepteur RAKE
m=0 p=0

pour le [-ieme utilisateur est donnée par :
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N(k+1)—1 P-1
ak) =a(k) > lam)? Z Y10/
n=kN p=0
N(k+1)-1 ot
Tip — Tl
+ Z i (n Z Vip Z Vi,d ( {+MJ > a(n+ 1, — Ta)
n=kN p=0
dsﬁp
N(k+1)-1 P-1 Ny—1P-1 n4 T -
* lp — "m,d
Y0 iy 3 3w | Y entn
n=kN p=0 m=0 d=0
m#l
N(k+1)—1 P-1
+ Z ¢ (n) Z Vlfpb(n + Tip)
n=kN p=0

(2.6)

Le premier terme de (2.6) est le signal utile. Le deuxieme terme est a la fois 'in-
terférence entre symboles (IES), qui peut étre négligée pour un facteur d’étalement
beaucoup plus grand que la taille du canal, et I'auto-interférence (SI pour Self-Inter-
ference), ou les versions décalées du symbole étalé lui-méme viennent interférer. La
combinaison de I'IES et de la SI est appelée interférence entre trajets (IPI pour Inter-
Path Interference) [2, 3], dont la valeur dépend du code d’étalement (propriétés d’au-
tocorrélation), du canal (la réponse en fréquence et la longueur de la réponse impul-
sionnelle) et du facteur d’étalement (plus le facteur d’étalement est élevé par rapport
a la longueur du canal, moins 'IES est importante). Le troisieme terme de (2.6) est

I'interférence entre utilisateurs et le dernier est le bruit filtré par le RAKE.

2.3 Etalement de spectre par Transformée de Fou-

rier Discrete

Une autre fagon de réaliser I’étalement d’un symbole est de l'appliquer a plu-
sieurs sous-porteuses (MC-SS pour Multi-Carrier Spread Spectrum.). Ala réception,
on démodule chaque sous-porteuse et on combine les sorties de facon convenable. Ce-

pendant, pour fonctionner correctement, cette approche nécessite plusieurs précautions.
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D’abord, on considere que le spectre de la séquence de symboles est un sinus cardinal.
Si T est la période symbole, il y a un zéro sur le spectre a chaque fréquence n/T'. Ainsi, il
faut placer les sous-porteuses espacées également de 1/7" afin qu’elles soient orthogonales

entre elles, comme présenté sur la figure 2.3.

amplitude

N/
fe fram f 2T

Fi1G. 2.3 — Porteuses orthogonales sur une période symbole.

Les sous-porteuses sont générées dans le temps discret avec la transformée de Fourier
discrete (TFD) inverse (TFD™1). La définition de la TFD de N points d’un signal x(n)

est la suivante :

N—1
X (k)= z(n)eI2mmk/N (2.7)
n=0
et la transformée inverse :
| N
1(n) =+ > X (ke kN (2.8)
k=0

Afin de partager simultanément le spectre avec d’autres utilisateurs, on utilise des
codes d’étalement pour orthogonaliser ces utilisateurs. Le code d’étalement du m-ieme
utilisateur avec la technique MC-SS consiste a multiplier le symbole associé a la k-ieme
sous-porteuse par un gain complexe C,, (k). Ala réception, les sorties des sous-porteuses
sont multipliées par les gains avec les phases inverses C7, et, ensuite, combinées pour
désétaler le symbole émis. Le schéma de la technique MC-SS est représenté a la figure
2.4.
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G0 o
r(n)

G0 C,M

M Paralicle seriel 2

%)
a, (k) — TED- / —» r(ﬂ’ / TFD Z — décodeur —p a, (k)
. Sériel Paralléle

G- ) cav-p

N )(n+N—'

F1G. 2.4 — Structure de I'émetteur et du récepteur utilisant la TFD.

En outre, la TFD est un ensemble orthogonal de sinusoides finies et périodiques. Pour
que ces sinusoides (sous-porteuses) restent orthogonales apres le passage par un canal &
mémoire (ou multitrajets), elles doivent étre décalées circulairement, afin de préserver la
propriété de périodicité. Cependant, le canal ne fait pas de décalage circulaire et, de plus,
il introduit de 'IES. Ces probléemes peuvent étre surmontés en ajoutant un intervalle
de garde entre les symboles. Cet intervalle de garde peut étre réalisé en introduisant
au début de la sortie de la TFD~! une copie des derniers échantillons, appelée préfixe
cyclique (PC). Pour un canal avec M coefficients, le nombre d’échantillons du PC doit
étre supérieur ou égal a M — 1. A la réception, on choisit une fenétre temporelle,
pour la TFD, ou il n’y a pas d’interférence entre symboles (figure 2.5). De plus, le PC
permet aussi de retrouver dans la fenétre choisie une convolution circulaire, puisque,
pour cette fenétre, le canal voit un signal périodique et donc, la convolution linéaire

devient circulaire. Ainsi, on peut écrire :

r(n) =Y _x(m)h(n —m)y = TFD ' {X (k) H(k)}

=0

—_

ou (n)y est la fonction n(modulo N), X (k) = TFD{xz(n)}, H(k) = TFD{h(n)} et
on peut égaliser le canal avec un seul coefficient par sous-porteuse, car on garantit

I'orthogonalité entre les sous-porteuses.

L’intervalle de garde peut étre aussi réalisé par I'introduction de N,. > M —1 zéros
a la fin de chaque TFD™!, ce que 'on appelle zero padding (ZP), et qui élimine I'TES.

A la réception, on prend les échantillons correspondant aux zéros et on les introduit au
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_—

X(n) ‘ Npc ‘ N Npc ‘

Canal a deux trajets h(t) = d(t) +5(t—(M —-1)T /N)

X( I’l) ‘ Npc ‘ N

x(n—M +1) Nec | N

Intervalle pour la

Fenétre de la ‘
TFD

(pas de IES)

Fenétre N-points ‘

Fi1G. 2.5 — Positionnement de la fenétre de la TFD a la réception avec le préfixe cyclique.

début du symbole, ce qui permet de simuler une convolution circulaire.

La présence du canal impose une égalisation sur chaque sous-porteuse avant déséta-

lement.

Le signal, en bande de base, z,,(n) est généré par :

N-1

o)

k=

o
—

b

=]
N~—

Le modele du canal est exactement le méme que dans le cas du DS-SS et le signal

recu s’écrit :

g

r(t) =

(]

T (t) % hoy (8) + ()

3
Il
o

(2.10)

2

w—1P—1

_ f g (| 2] ) emm)s(t = nT — 70,) + b2

=0 n=

3
]

o

iS]

I1 est intéressant de noter que le préfixe cyclique peut aussi étre utilisé pour effectuer

la synchronisation ou, dans le cas du zero padding, pour identifier le canal comme exposé
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dans la référence [4].

Cependant, 'addition du préfixe cyclique réduit 'efficacité spectrale du systeme,
puisqu’il s’agit de redondance. Afin de réduire cette perte, on augmente la taille de la
TFD, mais I'augmentation de la taille de la TFD introduit de la latence dans le systeme

et rend plus difficile la synchronisation temporelle et fréquentielle.

Un décalage de fréquence entre les porteuses entraine aussi une perte de 1’orthogo-
nalité, appelée de ICI (Inter-Carrier Interference). Cela vient du fait que le spectre est

décalé et donc, ne s’annule pas aux fréquences 27k /N.

2.3.1 Le récepteur a combinaison de rapport maximal (MRC)

Ainsi, comme le systeme DS-SS, le systeme MC-SS peut aussi combiner les multitra-
jets, dans le domaine fréquentiel, pour augmenter le rapport signal a bruit. Ce récepteur

est le récepteur a combinaison de rapport maximal :

) = S R(k, ) H (£)C (F) (2.11)
ou R(k,n) = TFD{r(nN), r(nN+1), --- , r(N(n+1)—1)}, H(k) = TFED{h(0), h(1), ---
,h(M —1),0,---,0} et M est la taille du canal.

N-M

Il est clair avec (2.11) que ce récepteur est le filtre adapté au code et au canal, a la
condition que la convolution du signal avec le canal soit circulaire.

Considérons que tous les utilisateurs sont synchronisés. Alors,

R(k,n) = a;(n)Cy(k)H,(k) + Z_ U (n)Co (k) Hy (k) + B(k)

m=0,m%l
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et on peut écrire :

n ; > i (n)Con (k) Hy () C (k) Hy (E) (2.12)

—+
S
—
Ea
~—~
O

*
=
=

Le premier terme de (2.12) se réfere au symbole désiré et a auto-interférence. Le
deuxieme terme est I'interférence entre utilisateurs et le troisieme est le bruit filtré. 11
faut noter que par rapport au RAKE du DS-CDMA, on n’a pas d’interférence entre

symboles grace a |'utilisation du préfixe cyclique.

2.4 La dualité entre les systemes DS-SS et MC-SS

Bien que les deux systemes réalisent de fagon différente 1’étalement et le désétalement

spectral, ils sont identiques.

En effet, la relation (2.9) montre que la représentation dans le domaine temporel
de I’étalement fréquentiel est identique a celle du systeme a étalement par séquence

directe. La réciproque est également vraie.

Comme illustration, considérons un cas mono-utilisateur et mono-trajet (N, = 1 et

P = 1) avec calage sur le trajet 7 = 0. Le désétalement du systeme MC-SS s’écrit :

N-1
a(n) = R(k,n)C*(k,n) (2.13)
k=0
N-1 ‘
En utilisant le fait que R(k,n) = 3. 7(nN + m)e72k/N ot C*(k,n) =

m=0
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N-1
S ¢*(nN + 1)e?? /N on peut écrire (2.13) comme :
i=0
N-1N-1 N-1
a(n) = r(nN +m)e I2mEN N T (0 N [)ed2mtk/N
k=0 m=0 1=0
N-1N-1N-1
= r(nN +m)c*(nN + 1)e?r=mk/N (2.14)
k=0 m=0 (=0
N-1N-1 N-1
- r(nN +m)c*(nN +1) Zej%(l_m)k/N]
m=0 1=0 k=0

N-1
Le terme Y e27(=mk/N ot different de zéro seulement si [ = m. Ainsi (2.14)
k=0
devient :
N(n+1)-1

a(n)= > r(m)c*(m) (2.15)

m=nN
ce qui montre aussi que le désétalement du MC-SS (2.13) est équivalent au désétalement

(corrélation du signal requ avec le code d’étalement) du DS-SS (2.4) et vice-versa.

Ce résultat montre bien que I'on peut regarder le systeme DS-SS comme un systeme
multiporteuse. La représentation dans le domaine fréquentiel permet d’analyser de facon
plus claire la qualité de ’étalement des codes et de comparer les systemes DS-SS et
MC-SS. De plus, le récepteur MRC est optimum au sens de la maximisation du rapport
signal a bruit pour le systeme DS-SS, lorsque le systeme a un préfixe cyclique. Dans le
paragraphe suivant, on va analyser ce qu’il arrive si I’on utilise le MRC et un systeme

DS-SS sans préfixe cyclique.

2.4.1 Le récepteur MRC pour le DS-SS

On sait que le RAKE est le filtre adapté au canal et au code. Le canal dans le
domaine fréquentiel est donné par H(k)=TFD{h(n)} et en supposant que le DS-SS

possede aussi un préfixe cyclique pour transformer la convolution linéaire du canal en
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convolution circulaire, on obtient pour le RAKE dans le domaine des fréquences :

a(m) = S R(k)H*(k)C* (k)

ce qui correspond au récepteur MRC pour le MC-SS.

C’est une évidence, puisque le MRC est aussi la réalisation du filtre adapté, mais
dans le domaine des fréquences. Pourtant, le systeme DS-SS n’utilise pas de préfixe
cyclique et on n’a pas exactement cette dualité. Mais, ceci n’empéche pas d’utiliser le

récepteur MRC pour un systeme DS-SS.

Soit M la taille du canal. Quand M < N, la perte de performance est négligeable.
Dans le cas contraire, en considérant un code avec périodicité N, la perte de performance
peut augmenter considérablement. Pour illustrer ce probleme, regardons la figure 2.6.
Pour un code court, la fin du code du trajet décalé du dernier symbole est égale a la fin
du code décalée par le RAKE fréquentiel, ce qui fait que I'ES augmente, avec M, de
plus en plus quand a(k — 1) # a(k). En méme temps, on ne capture pas toute 1’énergie
des trajets décalés. Le RAKE original permet d’atténuer ce probleme, puisque la fin du
code décalé par le RAKE ne doit pas étre tres corrélée avec le début de I'autre symbole.

Ceci est montré a la figure 2.7.

fenétre TFD N-points

a(k-1)c(n) a(k)c(n) a(k+1)c(n)
r(n) Traiet =
raje )
retardé IES a(k)c(n)
RAKE d
la fréqueanT:Se c(n)
(convolution circulaire)
h(n) ® c(n) c(n)

FiG. 2.6 — Récepteur MRC/RAKE en fréquence avec une TFD a N-points pour un
canal H(z) =1+ z~M+L

Meéme si la convolution avec le canal est une convolution linéaire, on peut réaliser

le dual du RAKE dans les domaine des fréquences. Si I'on considere la réalisation
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o a(k-1)c(n) a(k)e(n) a(kﬁElgc(n)
r(n

Trajet

retardé 5 a(k)c(n)
§T¢

Vrai RAKE
(convolution linéaire) C(}’l)

h(n) Oc(n)

c(n)

FIG. 2.7 — Récepteur RAKE complet pour un canal H(z) =1+ z~M+1,

du RAKE temporel comme un seul filtre de longueur M + N — 1, résultat de la
convolution du filtre adapté au canal et au code, on cherche la sortie de ce filtre
quand la séquence {r(N(k+1)+ M —2), r(N(k+1)+ M —3), ---, r(kN)} est calée
sur leurs coefficients. Ainsi, au lieu d’utiliser une TFD de N points, on utilise une
TFD de M + N — 1 points, ou H(k) = TFD{h(0), h(1), ---, h(M — 1), 0, ---, 0} et
NG

N-1
C(k) = TFD{c(0), ¢(1), - -+, ¢(N —1), 0, ---, 0}. Le symbole est obtenu comme dans
————

M-1
la relation (2.11) sauf que la limite supérieure de la sommation est M + N — 2.

Comme généralement N est une puissance de deux et comme M < N, on préfere
généralement utiliser une transformée de Fourier rapide de longueur 2N. On désigne

cette technique par TFD double.

2.4.2 Performance du RAKE fréquentiel avec TFD de N et
2N points

Le RAKE réalisé avec une TFD de N points (RAKE N-TFD) a été analysé dans la
référence [5]. Les auteurs indiquent une dégradation de performance quand la dispersion
du retard du canal augmente. On a détaillé cette analyse pour un canal a deux trajets
h(t) = 0,707+ 0,7075(t — mT.), 1 <m < N — 1. On considere une modulation BPSK
avec a € {—1,+1} et équiprobable. Le rapport signal a bruit a été fixé et on a vérifié
la dégradation de performance par rapport au RAKE idéal en faisant varier la valeur

de m. On a utilisé deux types différents de code : un code long et un code court. Il
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est important de noter que le code long réduit 'interférence entre symboles (IES), car
le code du symbole antérieur n’est pas le méme que le code actuel. L’auto-interférence

n’est pas considérée, car on suppose que les codes sont blancs.

La puissance du bruit a la sortie du RAKE (idéal ou pas) est toujours constante
quelque soit m et vaut 62 = N(|h(0)|? + |h(mT.)[*)o? on o} est la variance du bruit
réel a 'entrée du RAKE.

Nous considérons d’abord le RAKE idéal, sans aucun type d’interférence, ce qui
est équivalent a considérer un récepteur a maximum de vraisemblance. L’amplitude du
symbole a la sortie du RAKE idéal s’écrit :

A- (i BRI+ |h<mTc>|2|c<n>|2>

— N (Jh(0)> + |h(mT,) )

Comme ni "amplitude, ni le bruit ne dépendent du retard, le rapport E,/N, est lui

aussi constant et vaut E, /N, = %. La probabilité d’erreur du RAKE idéal est donné
b
1 [ A2
TEB(m) = §erfc ( E)

Ensuite, pour le cas avec code long et le RAKE N-TFD, la variance associée au

par :

ol erfe(z) = \% [Fetdt

bruit causé par l'interférence entre symboles (~ mN (|h(0)|? + |h(mT.)[*)) est tres faible
quand on la compare a la variance du bruit thermique. Dans ce cas, on ne considere

que la perte d’énergie et donc, la dégradation de 'amplitude, que 'on appelle D(m) :

D(m) = > [h(mT.)]’|c(N — m + n)|?

n=1

= m\h(mTC)|2



Etalement de spectre et récepteur dans le domaine fréquentiel 21

La probabilité d’erreur est donnée par :

TEB(m) — %erfc ( W)

~9
20},

Le cas du RAKE N-TFD avec code court présente également de I'TES. On considere
une modulation BPSK avec des symboles équiprobables, de facon que pendant 50% du
temps, le symbole précédent sert de préfixe cyclique pour le symbole actuel et on n’a
pas d'TES, ni de perte d’énergie. Dans les autres 50% du temps, on a une dégradation

de 'amplitude du signal désiré qui s’écrire :

D(m) =Y |h(mT)P|e(N —m +n)[* + ) [h(mT.) (N —m +n)?

n=1 n=1

= 2m|h(mT,)?

ou le premier terme fait référence a la perte d’énergie et le deuxieme a I'TES, dont on
ne considere que l'interférence du deuxieme doigt avec le trajet décalé, puisqu’elle est

beaucoup plus importante que l'interférence du premier doigt avec le trajet décalé.

La probabilité d’erreur est donnée par :

1 (A—Dm))2\ 1 A2
TEB = Zerfc <\/T + Zerfc 276‘5

Les performances du RAKE N-TFD et du RAKE idéal pour un cas avec Ej/N,=

8 dB et N = 64 sont présentées a la figure 2.8. Les simulations avec le code long ont

utilisé une séquence aléatoire de +1. La dégradation de performance du RAKE N-TFD
par rapport au RAKE idéal, représentée a la figure 2.9, apparait clairement quand le
retard augmente. Comme [5], on trouve que pour un retard d’environ 20% du facteur
d’étalement, ce qui est tres élevé, la perte pour le systeme avec code long et TFD
N-points est d’environ de 1,2 dB. Le code court n’est pas non plus tres loin de cette
valeur. Cependant, pour un retard plus élevé, la dégradation augmente beaucoup pour
ce dernier. Quant au systeme simulé avec le RAKE fréquentiel implémenté avec TFD

double et code long, il reste tres proche de la performance du RAKE idéal, quelque soit
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le retard. Dans ce cas, il n’y a pas perte d’énergie et le code long garantit, en moyenne,
une faible corrélation entre les symboles. La valeur élevée du facteur d’étalement aide
aussi & minimiser le probleme de l'interférence entre trajets (IES plus auto interférence).
Il faut noter que dans le cas d’un faible facteur d’étalement (N = 4 par exemple), on
ne peut pas éviter 'lES et la différence entre le RAKE et le RAKE idéal (récepteur a

maximum de vraisemblance) s’accroit.

10 T T T

—— RAKE simulé code long

—%—- RAKE idéal théorique

—8- RAKE N-TFD code long

—— RAKE N-TFD code long théorique
—©— RAKE N-TFD code court théorique

TEB

4 1 1 1 1

10

F1G. 2.8 — Taux d’erreur binaire pour Ej/N,et N = 64.

14 T T T T

—— RAKE simulé code long
—8- RAKE N-TFD code long
—— RAKE N-TFD code long théorique
12 —©- RAKE N-TFD code court théorique

Eb/N0 =8dB

Dégradation par rapport au RAKE idéal [dB]

Fi1G. 2.9 — Dégradation de performance par rapport au RAKE idéal.
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2.5 Sensibilité au retard de synchronisation du RAKE

a la cadence de chip

La sensibilité au retard de synchronisation du RAKE, réalisé comme un filtre fonc-

tionnant a la cadence de chip, est fonction de :

1. la taille du filtre utilisé, puisque la longueur du canal est fonction de l'instant

d’échantillonnage.

2. le facteur de roll-off du filtre de mise en forme qui détermine le repliement de
spectre du signal, car 'instant d’échantillonnage choisi peut créer une interférence

destructive sur ces fréquences

3. le canal qui peut accentuer les deux problemes précédents, en mettant plus de
gain sur les fréquences de repliement et avec des retards de trajets non multiples

d’une période chip.

Comme illustration, on considere un canal passe haut h(t) = 0,707s(t) — 0, 707s(t —
T.), ou s(t) est un cosinus surélevé avec un facteur de roll-off de 0,22. Si l'on est calé sur
le premier trajet, le canal échantillonné est H(z) = 0,707 — 0,707z, Dans ce cas, on
peut récupérer toute I’énergie du canal. Cependant, pour un décalage de 0,57, le canal
devient h(t) = 0,707s(t — 0,57,.) — 0,707s(t — 1,5T.), qui apres échantillonnage, sera a
peu pres H(z) = —0.0112% 4 0.0342% — 0.0742% + 0.1452% — 0.2862 + 0.821 — 0.821272 +
0.28627% — 0.14527* 4+ 0.07427° — 0.03427% + 0.0112". On perd avec le décalage 1,06
dB, en supposant que l'on peut utiliser tous les coefficients ci-dessus dans le RAKE.
La différence dans le spectre de chaque canal est montrée a la figure 2.10. Cette perte
n’est pas si grande, mais pour un facteur de roll-off plus élevé ou pour un canal qui
concentre encore plus le gain sur les hautes fréquences, elle serait beaucoup plus impor-
tante. Ces problemes peuvent étre combattus en utilisant un filtre fractionnaire, comme
montré en [6], quoiqu’un filtre fractionnaire possede une complexité plus élevée, due a

I’augmentation du nombre de coefficients.

Une autre solution consiste a réaliser le RAKE avec chaque doigt calé sur un trajet
différent, mais il faut controler le retard de chaque doigt. Cela pose des problemes

quand les retards des deux trajets sont égaux ou inférieurs a une période chip, puisque
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la résolution temporelle est limitée et ne permet pas de distinguer des trajets espacés
d’un intervalle inférieur & une période chip [7]. Les estimateurs de retard plus simples
et pratiques n’arrivent pas a distinguer les trajets et les doigts finissent par étre calés

sur un méme retard, ce qui fait que 'on perd de I’énergie et de la diversité [8, 9].

15 . . T
h(1) = 0,707s(t) - 0,707s(t-T )
—

[H®I

h(1)=0,7075(t-0,5T ) - 0,707s(t-1,5T )

0 I I I I I I I I
0 0.1 0.2 03 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1

Fréquence

Fic. 2.10 — Réponse en fréquence du canal pour deux échantillonnages.

2.6 Le filtre adapté

Le récepteur RAKE est le filtre adapté pour le cas ou le bruit est blanc et gaussien.
Dans le cas contraire, le filtre adapté doit tenir compte de la densité spectrale de
puissance du bruit. Dans un systeme a large bande, comme 'UMTS; il est fort probable

que l'on trouve du bruit coloré et/ou des interférences a bande étroite.

Considérons le récepteur a(n) = > R(k,n)W (k)C*(k,n). Le récepteur RAKE fré-
s

quentiel est obtenu quand :
W(k) = H*(k)

Dans le cas ou le bruit n’est pas blanc, on le blanchit avant de filtrer le signal par
le filtre adapté. Cependant, comme le bruit est mélangé au signal utile, le blanchiment

modifie aussi ce signal. Soit 1/G(k) le filtre blanchisseur. Le filtré adapté pour le signal
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avec le bruit blanchi sera donc H*(k)/G*(k). Ce filtre, associé au filtre blanchisseur,

nous donne le filtre adapté global :

olt Sy(k) = |G(k)|? est la densité spectrale de puissance du bruit. Il est intéressant de
noter que le bruit continue a étre gaussien a la sortie du récepteur, car il s’agit d'un

filtrage linéaire.

2.7 Propriétés fréquentielles des codes d’étalement

L’idée d’étalement de spectre d’un signal est au coeur du fonctionnement des syste-
mes DS-SS. Cependant, tous les codes n’étalent pas le signal de la méme facon. Dans

cette section, on fait une analyse des codes les plus courants.

2.7.1 Code Flash-Hadamard

Commengons d’abord par un des codes le plus utilisé dans les systemes DS-CDMA :
les séquences Flash-Hadamard (WH). Ces séquences fournissent un ensemble de codes
orthogonaux qui permettent, dans un systeme multiutilisateur synchrone, de minimiser
I'interférence entre utilisateurs. De plus, comme il s’agit de séquences réelles avec en-
veloppe constante, 1’étalement et le désétalement temporels peuvent étre faits de fagon
tres simple, en utilisant seulement des sommations et soustractions. De plus, s’il faut
étaler ou désétaler plusieurs codes simultanément, on peut utiliser la transformée de

Hadamard rapide .

Ces séquences ont une longueur de N = 2% et elles sont obtenues & partir de la

formule récursive :

Cy=1

. . 2.16
Ci _ szl lel ( )
Ci.i -G
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ou le code ¢, (n) du m-iéme utilisateur est la (m + 1)-ieme colonne de la matrice.

On observe que le code de la colonne zéro est composé uniquement de '1’. Il est
évident que ce code conserve exactement le spectre du message original. Sans 1’étalement,
il suffit que le canal ait un trou spectral dans la bande du signal pour que I'on ne puisse

plus le récupérer.

L’analyse des codes WH dans le domaine fréquentiel permet une meilleure visualisa-
tion de la qualité de I’étalement. On présente a la figure 2.11 les amplitudes des C,, (k)

pour quelques valeurs de m et N = 64

80

m=0

60

40

20

m=2

Amplitude

(0] m=42 (0]

N Q Q Y
0 20 40 60

Fréquence k Fréquence k

Fi1Gc. 2.11 — Représentation dans le domaine fréquentiel des quelques codes Flash-
Hadamard pour N = 64.

Afin de donner une vision plus complete de I’étalement par les séquences WH, on
peut utiliser 'idée de rapport de puissance de créte a puissance moyenne (PAPR pour

Peak-to-Average Power Ratio) :

PAPR(x) = e ) (2.17)

NS e )




Etalement de spectre et récepteur dans le domaine fréquentiel 27

Le PAPR est compris entre 1 et N. Il est minimum quand toute la puissance est
uniformément distribuée parmi les éléments de x, et maximum quand toute la puissance

est concentrée sur un seul élément.

On montre a la figure 2.12 le PAPR des coefficients C,,(k) de la séquence WH de
taille N = 64. On voit clairement le mauvais étalement des codes pour m =0 et m = 1.
Pour d’autres la distribution est mieux répartie, comme pour m = 42, mais méme dans

ce cas, le code est encore loin d’étre uniforme.

Pour un canal sélectif en fréquence et dans un cas multiutilisateur, on a des utili-
sateurs avec un meilleur rapport signal a bruit quand les amplitudes C(k) des codes
suivent la réponse en fréquence du canal. Par contre, certains utilisateurs sont tres per-
turbés quand les évanouissements coincident avec les C'(k) les plus puissants du code,

comme le cas d'un code m = 1 et un canal passe-bas.

70

60

50

40

PAPR

30

20+

| Mot

0 10 20 30 40 50 60
m-eme code

F1c. 2.12 — PAPR pour les codes Flash-Hadamard de longueur N = 64.

Le mauvais étalement et, par conséquent, la mauvaise performance des séquences
WH, ont déja été abordés par [10, 11], dans une approche temporelle, basée sur 1'auto-

corrélation.
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2.7.2 Code long

Une solution possible pour les problemes d’étalement des séquences WH est 1'utili-
sation de longues séquences d’embrouillage (ou scrambling) [10, 11]. L’embrouillage est
fait un multipliant le code d’étalement par un morceau de la séquence d’embrouillage.
Cette séquence est obtenue & partir d’une séquence pseudo-aléatoire tres longue (2% —1
pour 'UMTS, par exemple [12, 13]), out chaque chip de cette séquence possede la méme
durée chip que pour la séquence d’étalement. L’idée consiste a faire que les séquences

deviennent plus blanches et, donc, que le signal soit plus étalé.

Afin d’illustrer D'effet de 'embrouillage, on montre a la figure 2.13 le PAPR des
codes WH de longueur N = 64, multiplié par trois séquences pseudo-aléatoires, dont
les chips peuvent prendre les valeurs +1, obtenues par le générateur de Matlab (longueur
21192 _ 1), La figure 2.13 montre que la baisse du PAPR est claire par rapport au code
WH original (figure 2.12), ou autrement dit, le code long étale plus uniformément le

signal.

En outre, un des probléemes posés par le code long est de savoir comment faire pour
que 'utilisateur sache quel est le morceau utilisé pour le symbole actuel. Une solution
possible est de faire une recherche exhaustive, afin de retrouver quel est le bon morceau.
Cependant, cette recherche augmente le temps d’acquisition de la synchronisation. Une

autre solution consiste a allouer plus de ressources pour faire la recherche en parallele.

2.7.3 Code a longueur maximale

Un autre exemple de code est la séquence a longueur maximale. Il s’agit d'une
séquence réelle périodique de taille N = 2! — 1, générée par un registre a décalage
(figure 2.14) décrit par un polynoéme générateur de degré ¢, primitif et irréductible. On
initialise les registres avec n’importe quelle séquence sauf avec une séquence composée
seulement de zéros. Aprés N = 2'—1 cycles d’horloge, on obtient toute la séquence/code.
Les bits zéros sont convertis en ‘-1’ et les bits un sont convertis en ‘+1’. Ce code
posséde une fonction d’autocorrélation circulaire tres proche d’une impulsion (figure

2.15), presque comme un bruit blanc, ¢’est pourquoi on appelle ces séquences “pseudo-
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F1G. 2.13 — PAPR pour les codes Flash-Hadamard de longueur N = 64 recouverts avec

une séquence d’embrouillage.

aléatoire” (pseudo-noise en anglais).

O

Générateur Fibonacci

L py iy e W

Générateur Galois

c(n)

Sortie
cn)

Fi1G. 2.14 — Générateur de séquence a longueur maximale pour le polynome générateur

g(x) =14z + 2°.

Evidement, cette bonne autocorrélation est le reflet d'une distribution presque uni-

forme de C(k) (figure 2.16) et vice-versa. Sauf pour C(0) = 1, tous les autres fréquences

possedent la méme amplitude, v/ N + 1. Ainsi, le PAPR=1+1/N.
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F1G. 2.15 — Autocorrélation circulaire pour la séquence a longueur maximale g(x) =
1+ + af.
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Fi1G. 2.16 — Amplitudes dans le domaine fréquentiel pour une séquence a longueur
maximale N = 63 et g(z) = 1+ x + 2°.

Malgré ses bonnes caractéristiques d’étalement, ce code présente certains inconvénients.
Le premier est la taille N de la séquence, égale & N = 2' — 1, ce qui ne permet pas
d’utiliser la transformée de Fourier rapide (TFR). Le deuxieme est I'absence de codes
orthogonaux, ce qui rend I'approche moins attractive pour I'utilisation dans les systemes

synchrones. Finalement, il n’y a pas une grande quantité de polyndémes générateurs.
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2.7.4 Code de Gold

Un des problemes du systeme CDMA est de trouver plusieurs séquences avec de
faibles corrélations croisées. Les codes Gold [14] sont une famille de séquences qui permet
d’atteindre ce but, afin de minimiser l'interférence entre utilisateurs sur des canaux a

multitrajets.

Les séquences Gold sont obtenues en combinant, avec modulo-2, deux séquences
a longueur maximale (figure 2.17). Pour un degré i donné, il existe des séquences de
longueur N = 2/ — 1 dont la corrélation circulaire croisée prend trois valeurs différentes
{—1,—t(i),t(i) — 2}, comme montré a la figure 2.18, dont :

i) 20H+D/2 11 jimpair
1) = .
2042)/2 1 9 4 pair

Aux polynomes générateurs de ces séquences, on donne le nom de polynome préféré.
Il est intéressant de noter que, pour de grandes valeurs de 7, le rapport entre les pics
de corrélation croisée et I'autocorrélation tend vers 2-%/2 — 0. Ce rapport est aussi

connu comme facteur de rejet.

()
XS X? XD
D D

Y
o
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\
o
A

Sortie

c(n)

Fia. 2.17 — Génération des séquences Gold.

On peut générer N + 2 séquences Gold avec cette propriété de corrélation croisée en
décalant une des séquences générées et en utilisant aussi les deux séquences de chaque
polynome générateur. Le grand avantage de ce type de séquence est que 'on garantit

une valeur de corrélation croisée relativement faible entre tous les codes.
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F1G. 2.18 — Corrélation croisée entre les séquences a longueur maximale 1 + 22 4 2° et
I+a?+ a8 +at+2°: =1, —t(i) = =9,t(i) =7, i = 5.

A I'exception des codes générateurs, le code Gold n’est pas un code a longueur maxi-
male. Son autocorrélation prend les valeur {N, —1, —t(i),t(i) — 2} et, en conséquence,

I'étalement n’est pas uniforme (figure 2.19).
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Fi1G. 2.19 — Amplitudes d’un code Gold en fréquence.

On montre la PAPR des C,,(k) pour les codes Gold générés a partir de 1+ 2%+ 2° et
1+22+ 23+ 2% +2° sur la figure 2.20. Par rapport aux séquences de longueur maximale,

représentés par les deux derniers codes a la figure 2.20, on peut voir que le PAPR des
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autres codes ne sont pas trop mauvais.

0 5 10 15 20 25 30
m-éme code

F1G. 2.20 — PAPR pour les codes Gold. Les deux derniers sont les séquences a longueur
maximale.

2.7.5 Séquence complexe quadratique

L’étalement peut aussi étre fait avec l'utilisation de séquences complexes quadra-

tiques du type chirp, comme en [15]. Cette séquence est donné par :

)
c¢n)=e7se/8" n=0,--- N—-1

ou N est une puissance de deux et la TFD de cette séquence est :

C(k) = VNe 75/ %% | p=0,--- ,N—1

Ce type de séquence possede un module constant tant dans le temps que dans la
fréquence. Le module constant dans le temps, qui s’applique aussi aux codes WH, longs
et Gold, minimise le probleme de sensibilité a la non-linéarité d’amplificateur, tandis que
le module constant dans la fréquence signifie que I'on a un étalement parfait. L’auteur de
[15] utilise cette propriété d’autocorrélation pour générer des codes orthogonaux pour un

cas multiutilisateur, en décalant circulairement la séquence dans le temps d’un certain
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nombre d’éléments. Le nombre d’éléments décalés doit étre supérieur a la taille du canal
pour que 'on n’ait pas d’interférence entre utilisateurs avec le récepteur RAKE/MRC.
Ainsi, soit Co(k) = TFD {c(n)}, Con(k) = TFD{c(n —m)y} = Coe 2™+ /N et un

canal avec M coefficients :

H(k) = TFD{h(n)}ouh(n) = [h(0) (1) --- R(M —1) 0 --- 0"
R(k) = (agCo(k) + anCrn(k)) H(k)
do = Y R(k)Cj (k) H" (k)
-y (aoCo(k) + amColk)e ™+ /NY H (k)C* (k) H* (k)
— a0 3 [COIPHHR) + an 3 [Col)Pe50 [ H (k)
k=0 k=0
Comme |Cy(k)| est constant quelque soit k,
o = aglCB Y HE)? + | Col) P 3 eV H (k)]
k=0 k=0

Le premier terme correspond au signal et le deuxieme a l'interférence entre utili-

7j27'rmk/N)

N-1
sateur. La sommation de celui-ci (Y. |H(k)|%e est, en effet, le résultat de la
k=0

convolution circulaire du canal avec lui méme pour le m-ieme instant :

=

N-1
|H(k)|?e 7> /N = N}~ h(n)h*(m — n)y
n=0

B
Il

0

N-1
Comme > h(n)h*(m —n)y = 0 pour |m| > M, le terme relatif & l'interférence
n=0

entre utilisateurs est égal a zéro.

Ainsi, il est clair qu'un canal de longueur M peut accueillir N/M utilisateurs sans
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avoir d’interférence entre eux, simplifiant le récepteur. Si I'on ne peut pas respecter
cette condition, il faut utiliser une technique de détection multiutilisateur ou réduire la

taille du canal a travers un égaliseur temporel semblable a celui utilisé avec la technique

OFDM/DMT [16].

De plus, cette technique de génération des codes en décalant le code original pose
des problemes pour la synchronisation temporelle, généralement basée sur la corrélation
avec le code. En réalité, comme il n’y a qu'un code d’étalement, on ne saura pas quel

décalage choisir.

2.7.6 Le code Flash-Hadamard et le systeme MC-CDMA

Dans la proposition du systeme MC-CDMA, le code d’étalement C'(k) est une
séquence de Flash-Hadamard. Comme tous les C'(k) ont la méme amplitude, la fonction
d’autocorrélation est parfaite et donc, dans le cas ou le préfixe cyclique est suffisamment
grand, il n'y a pas d’interférence entre trajets. Cependant, cela n’aide pas a résoudre
le probleme d’interférence entre utilisateurs et il faut utiliser des techniques pour la

combattre.

En raison de la dualité temps-fréquence, 1'utilisation de ce type de code avec la tech-
nique MC crée un PAPR tres élevé dans le temps, qui est représenté par le méme qu’a
la figure 2.12. Un PAPR temporel élevé conduit a une baisse efficacité de I'amplifica-
teur, si I’'on veut éviter des saturations. Si celles-ci se produisent, les distorsions peuvent

provoquer la perte du symbole étalé et en méme temps, polluer le spectre adjacent.

2.7.7 Code Carrier Interference

Les codes Carrier Interference sont une proposition de [17] pour le systeme MC-
CDMA qui, au lieu d’utiliser les codes WH, utilise un vecteur de la TFD comme code
d’étalement, c’est-a-dire, C, (k) = eI2mmk/N ~Cette technique peut étre vue comme une
technique de multiplexage temporel ot chaque utilisateur possede un intervalle de temps

et son symbole est étalé par une impulsion, résultat de la TFD~! du code. De la méme
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facon que le code complexe quadratique, dans le cas d’un canal de taille M, on peut
utiliser N/M codes, afin d’éviter I'interférence entre utilisateurs avec le récepteur MRC.
En outre, si 'on ne travaille pas avec tous les utilisateurs, on peut laisser des zéros a la

fin de chaque bloc émis, de facon a éviter I'ES et I'addition d’un préfixe cyclique.

Comme la séquence complexe quadratique, les code de chaque utilisateur est obtenu
par le décalage du code original. Cette caractéristique peut rendre difficile la synchro-
nisation de symbole par la corrélation entre le code du signal désiré et le signal recu,

puisque 'on ne saura pas trouver quel décalage choisir.

De plus, cette technique possede l'inconvénient de concentrer sur un seule instant

tout ’énergie du signal d’un utilisateur, ce qui le rend sensible au bruit impulsif.

2.8 Egalisation EQMM au niveau chip

Dans la littérature, parmi les récepteurs proposés, I’égaliseur au niveau chip linéaire
basé sur le critere de l'erreur quadratique moyenne minimale (EQMM) fournit une
bonne solution pour des systemes CDMA synchrones étalés par des codes longs, ce qui
est le cas de la voie descendant de 'UMTS. La principale motivation pour 'utilisation de
ce type de récepteur est la réduction de I'interférence entre utilisateurs par ’égalisation
du canal, ce que 'on verra en détail au chapitre 4. Ce méme égaliseur peut aussi prendre

en compte le probleme du bruit coloré et des interférences a bande étroite.

La méthode consiste, dans le domaine temporel, a minimiser la fonction cout sui-

vante :

Jeoum(w) =E {‘xm(n) — WHI‘(TL)|2}

ol z,(n) est le signal étalé de I'utilisateur désiré, w = [w(0) w(1) --- w(N — 1)] est le

vecteur des coefficients de I'égaliseur et r(n) = [r(n+ N — 1) w(n + N —2) --- r(n)].

En supposant la présence d’un préfixe cyclique, le critere pour trouver 1’égaliseur

devient, dans le domaine fréquentiel :

JEQMM(W) = E {\Cl(k‘,n)al (n) — W*(k)R(/{;,n)|2} (218)
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La solution qui minimise (2.18), en supposant que tous les utilisateurs sont émis

avec la méme puissance s’écrit :

0. H (k) H{(k)

N, [H(K) + 02Su(k) Ny |H(k)[ + 50

W (k) =

(2.19)

ou RSB est le rapport signal a bruit.

Cette solution peut étre appliquée aussi a un systeéme sans préfixe cyclique. Dans
ce cas, on aura une distorsion a cause de ’approximation de la convolution linéaire par
la convolution circulaire. Cette distorsion est négligeable, sauf quand il faut réaliser un
filtre plus sélectif. Il est intéressant de noter que la TFD double peut faire une différence

considérable dans ce cas, comme nous le montrons au chapitre 4.

2.9 Performance du systeme DS-SS avec filtrage de

I’interférence

Malgré la protection naturelle créée par 1'étalement spectral contre l'interférence
a bande étroite [3], il est possible de gagner en performance, si 'on peut filtrer cette
interférence. Cette technique est appelée “excision” et généralement implémentée avec

l'utilisation de filtres predicteurs [18].

Le RAKE n’est pas conc¢u pour filtrer ce type d’interférence. Par contre, la technique

fréquentielle permet d’implémenter facilement des égaliseurs pour réaliser 1’excision.

Dans cette section, on analysera le gain apporté, sur diverses situations d’interférence,

en utilisant le filtre adapté et le récepteur EQMM au niveau chip.

2.9.1 Gain théorique

Commencons, donc, avec ’analyse du systeme avec un seul utilisateur, puisque I'in-

terférence entre utilisateurs est traitée au chapitre 4.
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Comme on I'a vu a section 2.5, I'IES n’est pas tres importante pour des canaux avec
un faible rapport étalement du retard par le facteur d’étalement. Ainsi, on négligera ce

type d’interférence dans le calcul.

Dans ces conditions, le symbole BPSK estimé par le récepteur fréquentiel a(n) =

N-1
> R(k,n)W(k)C*(k,n) peut étre écrit :
k=0

i(m) = a(m) " HEW(R)C(k)P
= (2.20)

+ 57 B(k)W (k)C* (k)

=

B
Il

ou le premier terme concerne le signal de I'utilisateur et I'interférence entre trajets, et

le deuxieme terme est le bruit filtré.

La puissance du symbole estimé a la sortie (F,) est :

P,(W) = E{ Re (a<m> > H(k)W(k)\C(k)F)
k=0 ) (2.21)
— 0’Re (Z H(k)W(k)|C(k)|2>
et, méme pour le bruit :
P, (W) =E{ Re (% B(k)W(k)C*(k))
k=0 (2.22)

9 N—1

= NI ISR (RO (R)P

olt o} est la variance d’un bruit complexe et gaussien et Sy(k) est sa densité spectrale
N-1

de puissance normalisée, c’est-a-dire Y Sy(k) = 1.
k=0



Etalement de spectre et récepteur dans le domaine fréquentiel 39

Le rapport E,/N, :2% résultant sera, donc,

o2Re (J’: H(k)W(k)]O(k)|2>2

No} = 1Sy (k)W (k)C*(K)|?

Ey/N, =

(2.23)

Le taux d’erreur binaire est donné par :

TEB = %erfe (M) (2.24)

Pour un code long, le code d’étalement change a chaque symbole émis et donc,
I’étalement spectral n’est pas le méme pour tous symboles. Ainsi, afin d’obtenir le TEB

moyen, il faut moyenner le TEB instantané de chaque partie de code utilisé :

TEB = E {%erfc ( Eb/No(n)) } (2.25)

ou E,/N,(n) est le rapport Ej,/N,du n-ietme symbole.

Il est intéressant de noter que certaines réalisations du code posséderont plus d’éner-
gie sur les composants ou l'interférence est plus faible (Ej/N, plus élevé), et d’autres
réalisations ou le contraire (FEj/N, plus faible) se produit. Ce sont ces derniers cas qui

influent négativement sur le TEB du systeme.

2.9.2 Résultats des simulations

D’abord, on commence par montrer les performances avec un canal plat et un
bruit coloré, obtenu par le filtrage d’'un bruit gaussien blanc avec Hy(z) = 0,857 +
0,51527%. On montre les performances a la figure 2.21 avec un code d’autocorrélation
parfait (blanc) et un code long, dont les chips peuvent prendre les valeurs +1 de fagon

équiprobable. Le facteur d’étalement utilisé est N = 64. Les résultat sont montrés a la
figure 2.21.
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F1G. 2.21 — Rapport E,/N, d’entrée en fonction de la sortie du récepteur pour un canal
plat et bruit gaussien filtré par Hy(z) = 0,857 + 0,515z

Dans ce cas, le RAKE devient un simple décorrélateur et n’apporte aucun gain. Pour
un code blanc, il présente une différence de performance de 3,26 dB par rapport au filtre
adapté. Le récepteur avec égalisation au niveau chip s’approche de la performance du
filtre adapté pour des valeurs de Ej/N, faibles, pour les deux codes testés. Cela vient
directement du fait que le bruit est le terme dominant dans le dénominateur de (2.19)
et donc, Wromm — Wra. Quand 'Ep/N,est élevé, le terme relatif au canal dévient

dominant et, a cause du canal plat, le récepteur a les mémes performances que le RAKE.

Le systeme avec code long se situe un peu en dessous du systeme avec un code
blanc, comme on pouvait le penser apres la discussion du paragraphe précédent. Les
valeurs d’E},/N, de sortie pour le code long représentent 1'E,/N,de sortie équivalent

pour obtenir le TEB du code long obtenu par (2.24).

Passons maintenant a un autre exemple (figure 2.22), toujours avec le méme bruit,
mais avec un canal qui possede la méme réponse en fréquence que le filtre utilisé pour
corréler le bruit. Evidement, ceci n’est pas une bonne situation, puisque le canal fait
une espece de water-filling a I'inverse. Les résultats sont montrés a la figures 2.22. La
différence de performance entre le filtre adapté et le RAKE est de 1,41 dB. Dans ce

cas, le filtre adapté n’apporte aucun gain tandis que le RAKE perd de la performance.
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La technique EQMM est équivalente en performance au récepteur FA, car le canal et

le bruit possedent la méme densité spectrale de puissance.

30 2

20

i
13
T

Eb/N0 sortie [dB]

=
o
T

—>—— RAKE

—%— RAKE code long
—<—— Filtre adapté
——+—— Filtre adapté code long

—8— EQMM

——— EQMM code long
T

| T
0 5 10 15 20 25 30
Eb/N0 entrée [dB]

F1a. 2.22 — Rapport E},/N,d’entrée par rapport a la sortie du récepteur pour un canal
H(z) = 0,857+ 0,515z et bruit gaussien filtré par Hy(z) = 0,857 + 0,515z7L.

Finalement, regardons l'exemple (figure 2.23) avec un canal de réponse opposée
a celle du filtre utilisé pour corréler le bruit, c’est-a-dire, H(z) = 0,857 — 0,515z,
Contrairement au canal précédent, celui-ci améliore les performances de tous les récep-
teurs, puisqu’il joue un role semblable a la technique de water-filling. Les résultats sont
montrés a la figure 2.23. Pour cet exemple, on arrive a gagner 2,9 dB par rapport au
RAKE. La technique EQMM présente des performance inférieures a celles du RAKE
pour des valeurs d’E,/N, élevées. Cela s’explique par sa tendance & inverser le canal
(ZF - zero forcing) et, par conséquence, on a l'amplification du bruit bien connu. Pour
la modulation BPSK, cela ne pose pas de probleme, car cette perte n’arrive que pour
des valeurs d’E, /N, ot le TEB est déja tres faible. Pourtant, pour une modulation plus

complexe, cela peut devenir un facteur de perte de performance important.

Il est intéressant de noter que, pour ce type de situation, la différence de performance

entre les deux codes utilisés est considérable.

Un cas plus intéressant se produit quand on excise de(s) interférence(s) a bande
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F1G. 2.23 — Rapport E,/N, d’entrée en fonction de la sortie du récepteur pour un canal
H(z) =0,857 — 0,515z et bruit gaussien filtré par Hy(z) = 0,857 + 0,515z~

étroite. On prend comme exemple un bruit généré a partir d'un filtre Hy(z), avec des

zéros en 0.8eT70469™ ot () 870947 ot des poles en 0.99¢T704697 ot ().99e+70-547m

— BOP
uBMF
— IHOP

I I I
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Fréquence normalisée

F1G. 2.24 — Densité spectral de puissance de l'interférence a bande étroite, son inverse
et combinaison du filtre adapté du canal avec celui-ci.

Le canal influence les performances de la méme fagon que dans le cas avec du bruit

coloré. Prenons un canal sélectif H(z) = 0.727 —0.582271 4 0.364273. Les résultats sont
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présentés a la figure 2.25 ou on peut noter un gain non négligeable de plus de 8,69
dB du filtre adapté par rapport au RAKE. On peut voir aussi que le RAKE gagne
de la performance qui provient directement de la propriété d’étalement de spectre. Le
comportement du récepteur EQMM au niveau chip oscille toujours entre le filtre adapté

et le ZF, ayant, dans ce cas, un gain de 3,87 dB par rapport au RAKE.

30
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Eb/N0 sortie [dB]
=
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—<—— Filtre adapté
——+—— Filtre adapté code long

—8— EQMM

——— EQMM code long
T

| T
0 5 10 15 20 25 30
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Fic. 2.25 — Rapport E,/N,d’entrée en fonction de la sortie du récepteur pour un
canal H(z) = 0,857 + 0,515271 et bruit gaussien filtré par un filtre avec des zéros en
0.8et70469m ot ().8e%70-547™ et des poles en 0.99eF704697 ot (0.99e+70-547m

Le spectre du bruit peut étre facilement estimé par le récepteur quand le signal est
absent. Dans le cas contraire, il faut soustraire le signal des utilisateurs du bruit, ce
qui n’est pas toujours faisable. Dans ce cas, I'égaliseur EQMM au niveau chip peut étre
intéressant puisque sa réalisation adaptative n’a pas besoin de connaitre explicitement

le spectre du bruit.

2.10 Conclusion

Dans ce chapitre, on a montré la dualité entre les systemes a étalement de spectre

par séquence directe et par multiporteuse, dans laquelle réside la notion de récepteur



44 Conclusion

universel. Ensuite, on a analysé les différences pratiques qui les distinguent : 'utilisation
d’un intervalle de garde pour le systeme multiporteuse, habituellement dans la forme

d’un préfixe cyclique, et la construction et propriétés des codes d’étalement.

Dans le cadre d’un récepteur universel pour les systemes DS-SS/MC-SS/OFDM, on
a analysé l'utilisation du récepteur MRC, le RAKE fréquentiel, appliqué au systeme
DS-SS. La non utilisation du préfixe cyclique par celui-ci entraine une dégradation de
performance qui est proportionnelle au rapport de I’étalement du retard du canal par
le facteur d’étalement. Particulierement, la performance de systemes avec code court se
dégrade deux fois plus vite que celle des systemes avec code long. Cette dégradation nous
a amené a proposer un récepteur avec une TFD de taille deux fois supérieure au facteur
d’étalement, afin de réaliser le vrai RAKE, qui, par ailleurs, rivalise en performance

avec le systeme avec préfixe cyclique.

Ensuite, les codes d’étalement les plus utilisés ou qui possedent des qualités intéres-
santes ont été analysés, dans le domaine fréquentiel, en ce qui concerne la qualité de
I’étalement. Parmi les codes analysés, il n’existe pas un code qui soit completement
parfait. Ils ont tous quelques désavantages et donc le choix doit se faire en tenant

compte de ce que 'on considere comme le plus important.

Finalement, on a montré que le récepteur fréquentiel, contrairement au RAKE tem-

porel, permet de traiter du bruit coloré et d’exciser de 'interférence a bande étroite.



Chapitre 3

Synchronisation

Dans ce chapitre, on étudie la synchronisation de phase, de fréquence, de sym-
bole et de chip pour le systeme DS-CDMA. Tout d’abord, on commence par présenter
les problemes qui motivent la synchronisation, sans laquelle le fonctionnement d’un
systeme de communication serait compromis. Ensuite, on caractérise le fonctionnement
des synchroniseurs. Apres ces explications, on décrit brievement quelques techniques de
récupération de fréquence et de phase de la porteuse et on montre comment on peut
utiliser 'approche fréquentielle pour améliorer leurs performances en réduisant cer-
tains types d’interférences. La synchronisation temporelle, ou récupération du rythme
d’échantillonnage, a été séparée en deux parties pour le systeme CDMA : synchronisa-
tion de symbole, dite grossiere, et synchronisation de chip, dite fine. Pour la premiere,
on présente deux techniques, une basée sur la corrélation avec le code d’étalement et
une autre basée sur 'approche fréquentielle [19]. Pour cette derniére, on compare ses
performances avec la borne de Cramér-Rao et on discute en détail les avantages et in-
convénients. Finalement, on propose une technique fréquentielle de synchronisation de
chip [19] qui permet d’obtenir un niveau de performance équivalent ou méme supérieur
dans certains cas a celui des techniques temporelles similaires. On évalue sa performance
théorique et avec des simulations, en comparant avec d’autres techniques et la borne
de Cramér-Rao. On examine les problemes qui découlent du contexte multi-utilisateurs
et on propose une solution pour améliorer la performance, en analysant toujours ses

avantages et inconvénients.

45
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3.1 La Synchronisation

L’objectif ultime du récepteur d’un systéme de communication numérique est de

reproduire 'information émise, de la fagon la plus fidele possible [20].

Un des problemes qui se posent est ’estimation de certains parametres comme la
fréquence et la phase de la porteuse et la détermination de I'instant optimal d’échanti-

llonnage. On donne le nom de synchronisation a l’estimation de ces parametres.

La réception du signal ne se fait pas de facon instantanée et, en supposant un seul
trajet entre 'émetteur et le récepteur, on retrouve a la réception le signal suivant en

bande passante :
Tm(t) = cos2m(fm + V)t + 0 + @)xp(t — 7) — sin(27(fr, + V)t + 0 + @)xg(t — 7) + b(t)

ol v, p et T représentent respectivement les décalages de fréquence, de phase et de retard
entre le récepteur et I’émetteur, x; et xg sont la partie en phase et en quadrature du

signal émis et b(t) est le bruit.

On trouve plusieurs facteurs a 'origine de ces décalages. D’abord, les composants de
I’émetteur et du récepteur peuvent varier avec le temps et la température de fonction-
nement, en affectant tous les parametres du systeme. De plus, dans le cas d’'un systeme
sans fil, le mouvement relatif entre le récepteur et I’émetteur peut causer 'effet Doppler
qui décale la fréquence du signal. La distance parcourue par le signal change aussi la
phase a la réception, puisque, pour une distance d parcourue par le front d’onde, la phase
du signal tourne de 2rwd/\, ou A est la longueur d’onde. De facon similaire, le décalage
temporel varie en fonction du temps de propagation ¢/d, o c est la vitesse de la lumiere.
Le décalage temporel apparait aussi dans le cas ou I'horloge d’échantillonnage n’est pas
exactement un multiple du taux de symbole. En somme, une mauvaise synchronisation
peut avoir pour résultat I'augmentation du taux d’erreur ou méme l'impossibilité de

recevoir 'information émise.

Le décalage de phase, dans le cas d’'une modulation cohérente a pour effet dans la
réduction de 'amplitude du signal pour les modulations PAM (Pulse Amplitude Modu-
lation) ou BPSK (Binary Phase Shift-Keying). Dans le cas des modulations cohérentes
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2y

FiG. 3.1 — Effets du décalage de fréquence, ou 27v est la vitesse angulaire, et de phase,
représenté par .

et complexes, elle peut aussi corréler les voies en phase et en quadrature. Sauf pour les
modulations non-cohérentes ou différentielles, la synchronisation de phase est obliga-

toire, car I'information est codée dans la phase de chaque symbole émis.

Par contre, le décalage de fréquence engendre une perte de performance pour n’im-
porte quel type de modulation. Ce décalage fait que les symboles de la modulation
tournent avec le temps. Une illustration du décalage de fréquence et de phase est

présentée a la figure 3.1.

Le décalage temporel provoque de 'interférence entre symboles et chips, méme si le
canal ne distord pas le signal, avec réduction de la performance du systeme. On illustre

le décalage temporel a partir d'un diagramme d’oeil a la figure 3.2.

A la réception, afin de récupérer l'information codée dans les symboles, le signal
regu r,,(t) est ramené en bande de base et on le désigne par r(t). On suppose que la
fréquence de la porteuse dans le récepteur est égale a fm Le décalage de fréquence entre

I’émetteur et le récepteur est donc égal a

V:fm_fm

De facon similaire, la phase de la porteuse a la réception est 0 et, en définissant la
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Inétant oﬂtimal
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F1G. 3.2 — Diagramme de 'oeil pour un facteur d’exces de bande égal a 0,4.
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F1G. 3.3 — Structure d’un systeme avec correction entierement numérique, ou M est le
taux de sur-échantillonnage.

phase de la porteuse a I’émission comme 6, le décalage de phase s’écrit :

Finalement, il reste le décalage temporel 7 introduit par le canal et la différence de

phase entre les horloges de I'émetteur et le récepteur.

Une implémentation numérique de la synchronisation, telle que représentée de facon

simplifiée a la figure 3.3, est tres intéressante, car elle permet l'intégration des compo-

sants et une grande flexibilité.



Synchronisation 49

3.1.1 Caractérisation des Synchroniseurs

On peut séparer les synchroniseurs en deux catégories :

— avec rebouclage (error-tracking) ;

— direct, ou en boucle ouverte (feedforward).

Les techniques basées sur la rebouclage utilisent un détecteur d’erreur de synchro-
nisation dont la sortie indique 'amplitude et le signe de 'erreur. La sortie du détecteur
est filtrée et ce signal est utilisé pour ajuster le parametre de synchronisation. C’est le
principe de la PLL (Phase-Locked Loop).

Les techniques a boucle ouverte emploient un estimateur de synchronisation qui uti-
lise le signal avant correction pour estimer le parametre de synchronisation. Généralement,
ces estimations sont bruitées et un moyennage est nécessaire. Ce type de technique est
utilisé pour une acquisition rapide des parametres, généralement en transmission par

paquets.

En outre, on peut classer les techniques en :

— aidée par des données (DA pour data-aided) quand on connait certaines données
qui sont intégrées au message transmis, ce qui donne une séquence dite pilote ou
d’apprentissage ;

— dirigée par la décision (DD pour decision-directed) quand on utilise la décision
sur le signal recu;

— autodidacte (NDA pour non-data-aided) pour le cas contraire.

En outre, il y a aussi la possibilité de profiter de certaines caractéristiques du signal,

comme les modulations & module constant [21].

Il existe aussi des techniques conjointes, comme la synchronisation conjointe de phase
et de retard. Ces techniques sont généralement plus performantes que les techniques qui

travaillent avec un seul parametre de synchronisation, mais sont aussi plus complexes.

Dans ce chapitre, on se limite a des techniques sous-optimales mais réalisables, alors
que la solution optimale de maximum de vraisemblance est souvent trop complexe pour
étre mise en ceuvre. Généralement, les techniques sous-optimales sont des simplifications

de la technique de maximum de vraisemblance.
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3.2 Modele du systeme

Pour cette partie, on suppose que le canal n’introduit pas de distorsion et que 1’on
est dans le cas d'un systeme DS-CDMA dans la voie descendante. Le signal regu en

bande de base peut étre écrit :

r(t) = e/ Fmvite) f a Q%D c(k)h(t — kT, — ) + b(t) (3.1)

k=—o00

oua (L%J) est le symbole émis, N est le facteur d’étalement, c(k) est le code d’étalement,
h(t) = g(t) x g(—t), o g(t) est le filtre de transmission et réception, et b(t) est un bruit

blanc additif gaussien.

3.3 Synchronisation de Fréquence et de Phase

Un décalage de fréquence et de phase produit une atténuation de 'amplitude du
signal pour les modulations réelles et de 'interférence entre les voies en phase et en

quadrature pour les modulations complexes.

Il existe plusieurs algorithmes pour la récupération de la fréquence et de la phase
de la porteuse [22, 23, 13]. Généralement, on suppose que l'on connait le retard de
propagation 7. C’est le cas quand le décalage de fréquence est considérablement inférieur
a la fréquence de chip, ce qui permet de retrouver le retard 7 avant ou en méme temps

que v et p.

Dans le cas contraire, on récupere d’abord la fréquence de la porteuse, généralement,
en cherchant & maximiser I’énergie a la sortie du filtre adapté, ou encore par une ap-
proche directe avec boucles [22]. Une fois la porteuse récupérée, les techniques classiques

peuvent étre utilisées pour retrouver la phase et le retard.
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3.3.1 Synchronisation de Fréquence en boucle ouverte

La technique présentée ci-dessous a été développée initialement pour des systemes
mono-utilisateur/mono-porteuse, mais elle peut étre utilisée aussi avec un systeme DS-
CDMA ou MC-CDMA, a la condition que I’on utilise les symboles désétalés. On suppose
que la synchronisation de symbole et de chip a été obtenue et que I'on utilise une modu-
lation du type M-PSK (Phase Shift Keying). En reprenant les expressions précédentes,

le symbole désétalé a(n) est donné par :

(n+1)N—1 (n+1)N—1
a(n) = E R(k,n)C*(k) = Na(n)e’? g ef2mmle 1 g (n) (3.2)
k=nN m=nN
(n+1)N-1
Le terme Y.  e/2™™Ie et une progression géométrique qui peut étre écrite par :
m=nN
(n+1)N-1 . oi27vNTe _ oj2rv(n+1)NTe
e]27TVmTC —
z : 1— ej27TI/TC
m=nN
ej27rVNTC ej?ﬂ'l/NTC _ e—j?m/NTC
— ej27r1/nTC

ei2mvTe  gj2mT. _ g—j2mTe

_ ej7rl/(2nNJrN71)TC S (WVNTC>

sin (mvT.)
Alors, (3.2) peut s’écrit sous forme concise :
o in (7vNT.)
~ — N Jjojmv(2nN+N—-1)T, Sl (7”/ c b/ 3.3
a(n) = Na(n)e'*e AR (3.3

ou b'(n) est le bruit résultant du désétalement.

Comme, |mvNT.| et |mvT.| sont en général des valeurs beaucoup plus faibles que

sin(mvNT.) N

I'unité, on peut utiliser I'approximation qui donne : STy

Le symbole M-PSK, a pour expression : a(n) = ¢/>™/M ot m € {0,1,...,M — 1}.

Si l’on éleve ce symbole & la puissance M, ™ (n) = /2™ = 1, ¥m. Dans ces conditions,
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on peut écrire :

b(n) = {a(n)}M — N2MgiMegimv(2nN+N-1)MT. B(n) (3.4)

ou b(n) regroupe tous les termes qui concernent le bruit.

Le décalage de fréquence est estimé par :

arg {¢Y(n)yY*(n —1)}
20T.MN

(3.5)

b=
ou la fonction arg {-} représente I'angle compris entre +m.

En I'absence de bruit, on voit que arg {¢(n)*(n — 1)} = 2nrvM NT,. Par suite, plus
les valeurs de M et N sont élevées, plus le décalage de fréquence qui pourra étre mesuré
est faible.

Dans le domaine de la synchronisation, la courbe “S”, définie par S(v) = E{v|v}
est un outil utile pour analyser le fonctionnement des systémes [22]. La figure 3.4 donne
cette courbe avec deux facteurs d’étalement, sans bruit, modulation QPSK (M = 4) et

un seul utilisateur actif.

T,

-8 L L L I I
-0.02 -0.015 -0.01 -0.005 0 0.005 0.01 0.015 0.02

c

Fi1G. 3.4 — Courbe S de 'estimateur de décalage de fréquence en boucle ouverte, avec
modulation QPSK (M = 4), un seul utilisateur actif et sans bruit.
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x 10"

un utilisateur

— . —. — 32 utilisateurs L=1

32 utilisateurs L0:20

T,

-2

-4

-0.01 -0.008 -0.006 -0.004 -0.002 0 0.002 0.004 0.006 0.008 0.01

c

F1G. 3.5 — Courbe S de l'estimateur de décalage de fréquence en boucle ouverte (32
utilisateurs, N = 32, sans bruit et modulation QPSK).

Il est clair que 1’élévation a la puissance M du symbole et la multiplication
(n)yY*(n — 1) augmentent considérablement la variance de 'estimateur et, en consé-
quence, la performance de cette technique est assez faible. Une amélioration peut étre

obtenue peut étre obtenue par moyennage sur plusieurs symboles, soit :
1 Lo—1
)= ————— *(n—1 3.6
o= et e 32 v 1) 36)

L’interférence entre utilisateurs s’éleve a mesure que le décalage de fréquence aug-
mente. La figure 3.5 montre cet effet. On a utilisé des codes orthogonaux Flash-Hadamard

de longueur 32 plus une séquence d’embrouillage complexe pour Ly =1 et Ly = 20.

On peut augmenter le rapport signal-a-bruit de l'estimateur en utilisant d’autres

termes :

_arg{y(n)yr(n— 1)} arg{¥(n)y*(n —2)} arg{y(n)Y*(n —3)}
V= 9w T.MN + ArT,MN * 67T, MN o (37)

Cependant, quand le nombre de termes augmente, 'intervalle de décalage qui peut étre

mesuré se réduit. Ainsi, un compromis doit étre trouvé.
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Il faut souligner que I'on peut appliquer les mémes techniques que celles qui ont
été décrites au chapitre précédent pour réduire 'influence des signaux perturbateurs
a bande étroite ou exploiter la présence d'un bruit coloré, afin d’améliorer le rap-
port signal-a-bruit du symbole re¢u. Ce gain de rapport signal-a-bruit permet aussi

d’améliorer I'estimation du décalage de fréquence.

La méthode présentée ne permet pas d’atteindre la borne de Cramér-Rao, mais elle
est intéressante par sa simplicité. L’influence des canaux a multitrajets est faible pour

cette technique si la dispersion du retard est nettement inférieure au facteur d’étalement.

3.3.2 Synchronisation de Phase en boucle ouverte

Le décalage de phase d’'une modulation M-PSK peut également étre récupéré par

élévation a la puissance M :

p(n) = arg {a" (n)} /M ) (3.8)
=p+mv(2nN + N — 1)T, 4 b(n)

ou b(n) est le terme associé au bruit.

Avec cette expression, si 'on moyenne plusieurs valeurs de @ (n) pour réduire le
bruit, mais si v # 0, on biaise I’estimation de phase. Ainsi, il est intéressant de corriger
le décalage de fréquence avant de corriger le décalage de phase. En outre, en raison de
la symétrie de la modulation, I’élévation a la puissance M du signal recu conduit a plu-
sieurs points d’ambiguité de phase. Cet algorithme s’applique a des codages/décodages
différentiels ou il faut utiliser une séquence d’apprentissage pour éliminer ’ambiguité

et ensuite, utiliser cet algorithme pour faire la poursuite.

3.3.3 Synchronisation de fréquence et phase avec rebouclage

La technique avec rebouclage présentée ici est une approximation de la technique

de maximum de vraisemblance pour l'estimation du décalage de phase [22]. Elle peut
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fonctionner sans séquence d’apprentissage et est couramment utilisée pour les systémes

de transmission continue.

Comme dans 'approche en boucle ouverte, on considere que la synchronisation du

retard est déja acquise.

Une premiere technique est basée sur le critere de minimisation de I'erreur quadra-

tique moyenne (EQM) :
Toou(@) = E {Ja(n) — a(n)e 7|} (3.9)
ot a(k) = a(k)e?® + b(n).
On obtient de (3.9) :
e(n) = Im {a*(n)a(n)e 7%} (3.10)

ou a(n) est le symbole regu avant la décision et ¢(n) est le décalage de phase estimé.
Si une séquence d’apprentissage est disponible comme un canal pilote dans le cas du

systeme UMTS [24], on utilise cette séquence au lieu du symbole regu décidé, a(n).

Ensuite, le signal d’erreur est appliqué a un intégrateur pour estimer le décalage de

phase :
G(n+1) = p(n) + ie(n) (3.11)

ou i est le pas d’adaptation. Plus la valeur de p est grande, plus I'algorithme converge

rapidement et plus l'erreur résiduelle est importante.

Comme on effectue une remodulation (décision) sur le signal regu pour obtenir le
signal d’erreur, on désigne couramment cette technique par boucle a remodulation. Elle

est présentée a la figure 3.6.

Si le décalage de fréquence est faible, la correction de phase a chaque symbole peut
suffire [22]. Dans le cas contraire, il faut utiliser une boucle de deuxiéme ordre, afin

d’estimer la vitesse angulaire, c’est-a-dire, le décalage de fréquence [22, 23, 25].

La technique peut étre étudiée a ’aide de la courbe “S”, calculée comme 1'espérance
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r(t) . a(n . a(n) )
——pDésétalement, » Décodeur données
e-/¢(n)
. | Calcul
de I'Erreur
y e(n)
Intégrateur

FiG. 3.6 — Boucle a remodulation.

. NPT A . Y
du signal d’erreur e(n), conditionnée a une valeur de ¢ = ¢ — ¢, c’est-a-dire :

S(¢) = E{e(n)|o} (3.12)

Par exemple, dans le cas d'une modulation QPSK (M = 4) et absence de bruit, on
obtient :
a(n) = a(n)es=@)m/2 (3.13)

ou z(¢) est un nombre entier tel que :

lp — z(P)m/2| < /4 (3.14)

En prenant le symbole désétalé a(n) = a(n)e’? + b(n) et en reportant ce terme et

(3.13) dans le signal d’erreur (3.10), on obtient, en supposant |a(n)|* = 1, apres quelques

manipulations :

e(n) ~ sin {¢ — x(¢)7/2} + Im {a* (n)b(n)e 7 PHm@)T/2)} (3.15)

En appliquant 'opérateur espérance pour un ¢ fixé, il reste seulement le premier

terme, tandis que le deuxieme disparait, car il a une moyenne égale a zéro. Ainsi,

S(¢p) ~sin{¢p — x(p)m/2} (3.16)

qui est présentée a la figure 3.7. On peut voir clairement que cette technique possede
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F1G. 3.7 — Courbe “S” de la boucle a remodulation pour la modulation QPSK.

trois points d’ambiguité de phase et que la périodicité est égale a 7/2 en raison de la
symétrie de la modulation. En fait, pour les modulations du type M-PSK, la périodicité
est égale a 2 /M. Pour les modulations du type en croix ou rectangulaire (QAM), la
périodicité est de m/2. Pour les modulations plus complexes, comme dans le cas des
modulations codées en treillis, il peut exister des points de stabilité qui ne peuvent pas

étre résolus méme avec des modulations différentielles [22].

En présence de bruit, les transitions abruptes deviennent arrondies a cause de 'in-

certitude sur la décision du symbole corrigé.

Pour les cas de faible rapport signal-a-bruit, les décisions sur les symboles corrigés ne
sont pas tres fiables et il est plus indiqué d’utiliser une autre technique, connue comme

la boucle de Costas.

Dans cette technique, on élimine 'influence de la modulation (M-PSK) dans le
signal corrigé par ¢, c’est-a-dire, on prend {a(n)e?™ M contrairement & la technique
en boucle ouverte, qui utilise le signal avant correction. Ensuite, I’erreur est calculée

avec {a(n)e?™IM au lieu dutiliser a(n)el?™ et la décision sur cette valeur, comme
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dans la technique a remodulation. Ainsi, pour |¢ — ¢(n)| < 1, I'erreur devient :
e(n) = Im {a" (n) — @™ (n)e 7MW} (3.17)

qui est égale a zéro quand ¢ = ¢ et en I'absence de bruit. L’équation de mise a jour
est donnée par (3.11). Bien entendu, comme l'algorithme & remodulation, la boucle de
Costas numérique possede des points de stabilité qui sont, en fait, des points d’ambiguité
de phase. Il faut noter que a™(n) est une constante que représente la rotation de phase

de la modulation.

3.4 Synchronisation de symbole et de chip

Le but de la synchronisation temporelle est de trouver le retard 7 qui minimise la
probabilité d’erreur a la sortie du filtre adapté. Il s’agit de trouver 'instant auquel 1’oeil

est le plus ouvert.

Dans le cas d’un systeme CDMA, le processus de synchronisation temporelle peut
étre divisé en deux parties. La premiere, synchronisation de symbole, consiste a trou-
ver ou commence et se termine le symbole étalé avec une erreur d’a peu pres un demi
période chip (0,57,). Cette phase d’acquisition est semblable & la technique de syn-
chronisation de paquets. Normalement, une fois que la synchronisation de symbole est
acquise, on passe a la synchronisation temporelle au niveau chip ou récupération du
rythme d’échantillonnage, qui est nécessaire pour suivre les éventuels changements du

retard ou affiner la valeur du retard trouvée dans I’étape précédente.

Dans cette partie, on analyse deux techniques de synchronisation de symbole et
une pour la synchronisation de chip, dans le domaine fréquentiel, qui peuvent s’appli-
quer aux systemes DS-CDMA et MC-CDMA. Toutes les techniques présentées sont des
techniques du type autodidacte ou non-data aided (NDA).

Afin de simplifier I'analyse, on considere seulement un trajet et un utilisateur, sauf

avis contraire. Un filtre en racine de cosinus surélevé est utilisé a ’émission et a la
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réception. Dans ce cas, le canal est donné par :

h(t,T) = YTeos(t) *x 0(t — T) (3.18)

est la fonction cosinus surélevé, a est le coefficient d’exces

de bande (roll-off) ;| 6(+) est la fonction de Dirac et v est le gain complexe du trajet.
Dans le domaine fréquentiel, le canal H(k, ) est donné par :
H(k,7) = 7 (Reos (K)e ™50 4 Regy (N — k)79 ) (3.19)

ol R est la transformée de Fourier discrete de la réponse du filtre cosinus surélevé :

—_

Y

Reas(k) = § 4 {14 cos [ (k= 202) ]}, {

e}

Y

Pour un retard nul, le repliement de spectre du cosinus surélevé se combine parfai-
tement avec la bande de base pour former un canal plat et de phase zéro a toutes les
fréquences. Cependant, il faut noter que, avec un décalage temporel 7, la réponse autour
de la fréquence zéro et la bande ne sont plus en phase, ce qui produit une interférence
destructrice dans la région ou il y a repliement de spectre. La figure 3.8 montre la
réponse du canal pour deux valeurs du retard. On peut noter que la phase est linéaire

et proportionnelle au retard (—27Tk:NLTc) ou il n’y a pas de repliement.

Pour tous les résultats, le code d’étalement a été obtenu avec une séquence pseudo-
aléatoire générée avec le polynome g(x) = 1+ x + 2% initialisé avec [1 0 0 0 0 0] et
ensuite, la séquence de 63 chips a été complétée avec un chip de valeur -1 de fagon a
avoir une moyenne nulle et un total de N = 64 chips. Sans perte de généralité, la valeur

de v a été fixée a I'unité pour toutes les simulations.
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Fi1G. 3.8 — Réponse en amplitude et phase en fonction du retard, exces de bande 0,22.

3.4.1 Synchronisation de symbole

Dans cette partie, on étudie la synchronisation de symbole pour les systemes qui
utilisent des codes courts, c’est-a-dire des codes d’étalement dont la périodicité est
égale au facteur d’étalement. Pour les systemes qui utilisent des codes longs, comme
I'UMTS [12], la synchronisation de trame et de symbole est effectuée a partir d'une
séquence d’apprentissage, pour la voie montante, ou en plusieurs étapes avec l'aide de
corrélateurs et des canaux/time slots dédiés et des séquences spécifiques pour la voie
descendante [24, 26, 27].

Afin de simplifier ’analyse on suppose ’absence de bruit et que ’on transmet tou-

jours le méme symbole, afin de ne pas avoir a considérer 'interférence entre symboles.

Dans le domaine fréquentiel, un retard est linéairement proportionnel a un décalage
de phase. Ainsi, si 'on peut calculer ce décalage, on peut estimer le retard. L’idée
est, donc, d’extraire la partie de la phase correspondant au retard 7 du signal regu

R(k,n,7) = a(n)C(k)H (k,T), mais, pour effectuer cette opération, il faut éliminer la
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phase du code d’étalement, du symbole et la dépendance de k. La dépendance du code
est éliminée en travaillant avec le signal U(k,n,7) = R(k,n,7)C*(k). Le canal H(k,T)

s’écrit comme suit :

’ye_jZWkNLTC7 0< k< N(12_04)
H(k,7) = { 2 N-Bx {—NU;MJ <k<N-1 (3.21)

non — linéaire, le cas contraire

La technique proposé ci-dessous, utilise le rebouclage et, donc, A7 = 7 — 7 au lieu

de 7.

L’approche la plus simple pour effectuer une premiere estimation de A7 consiste a
calculer le premier terme de la fonction d’auto-corrélation, c’est-a-dire 'accumulation
des produits U(k,n, AT)U*(k — 1,n, A7) dans l'intervalle ou la phase est linéaire. On

obtient ainsi :

N-1
e(n)= —2L arg > U(k,n, AT)U*(k — 1,n,AT)
k=1 (3.22)
kZ[[(1—a)N/2], [ (1+a)N/2]]

. NT. j27rA‘r
= 5 arg (56 NTe

N—1
. 2 2 2
ot 3 = |a(n)|* k; AP ICER)TIC R = 1)
kE([(1—0)N/2], [ (1+a)N/2]]
Il est important de noter que l'intervalle de sommation dépend du facteur de roll-
off. Plus le facteur de roll-off est grand, plus l'intervalle de sommation est petit. La

technique s’applique aussi, sans aucune modification, aux systemes MC-CDMA.

La valeur obtenue par (3.22) est utilisée pour régler la position de la fenétre de la
TFD. A cause du bruit, on utilise un intégrateur pour réduire son effet dans I’estimation

de 7. La sortie de I'intégrateur est donnée par :

7(n+1)=7(n) + pe(n) (3.23)



62 Synchronisation de symbole et de chip

La partie entiere de 7 est utilisée pour controler la position de la fenétre de la TFD

et la partie fractionnaire commande l'interpolateur.

Il est intéressant de noter que la méme approche a déja été utilisée pour la synchro-

nisation en OFDM avec des symboles pilotes, comme en [28].

Analysons maintenant la courbe “S” de 'algorithme qui est donnée d’apres (3.22),

en l'absence de bruit, par :

S(AT) = E{e(n)|Ar} = % arg (7797 (3.24)

La courbe “S” est présentée a la figure 3.9. On peut voir qu’il y a plusieurs points de
stabilité, mais tous ces points sont des solutions optimales dans le cas d’un code court,

puisque les points ont une périodicité égalé a NT, =T

La figure 3.10 montre en détail le cas ou la sommation est effectuée sur toutes les
fréquences, sans prendre en compte le probleme de la non linéarité de la phase due au

repliement de spectre.

Il est possible aussi d’utiliser d’autres termes de la fonction d’autocorrélation de
U(k,n, AT), mais, comme dans la technique de synchronisation de fréquence, cela im-

plique une réduction du décalage temporel qui peut étre mesuré.

La figure 3.11 montre la convergence de la technique pour deux pas d’adaptation.
Pour cette simulation, on suppose le pire cas ou a(n) peut prendre les valeurs 1 afin de
montrer la convergence avec interférence entre symbole. Un pas d’adaptation plus élevé
permet une convergence plus rapide mais la variance de I'erreur est supérieur a 0, 57..
De l'autre coté, un pas d’adaptation plus faible conduit a une variance plus petite, mais
avec un temps de convergence considérablement plus élevé. Une approche envisageable
pour accélérer 'acquisition du retard en controlant la variance est 1'utilisation d’un pas

d’adaptation décroissant avec le temps.

N-1
Il faudrait aussi comparer la valeur | > U(k,n,A7)| (ou une moyenne de cette
i=0

valeur) avec un seuil basé sur la puissance du signal regu, afin de détecter le moment
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Fi1G. 3.9 — Retard estimé au voisinage de la situation de synchronisme de symbole et
de chip avec N =64, 7 =0 et a = 0,22.
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F1G. 3.10 — Retard estimé au voisinage de la situation de synchronisme de symbole et
de chip avec N =64, 7 =0 et a = 0,22.

ou il faut passer a la synchronisation de chip et arréter le processus de synchronisation

de symbole.

La comparaison des estimateurs de synchronisation est, généralement, faite avec la
borne de Cramér-Rao. Comme cette borne est tres difficile a calculer, on utilise quelques
simplifications et on obtient la borne de Cramér-Rao modifiée (BCRM) [22]. Pour la
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F1c. 3.11 — Convergence de la technique de synchronisation de symbole avec A7(0) =
107,, Es/N, = 14 dB, a = 0,22.

synchronisation de symbole/chip, cette borne est donnée par :

BT 1

BCRM =
4m2¢ %

(3.25)

ou F,/N, est le rapport énergie de symbole par densité spectrale du bruit, £ est un
parametre sans dimension qui dépend de 'impulsion de transmission/réception. Pour

un cosinus surélevé, il est donné par :

5:3(%@2 (1_7?)) (3.26)

BT est la largeur de bande équivalent du bruit de la boucle qui vaut
(3.27)

i A — OELemIAT))

OAT Ar—0

Les figures 3.12 et 3.13 montrent la variance normalisée, E{|A7/T.|?}, pour B;T =
0,01, a = 0,22 et a« = 0,75. Il apparait qu’elle se situe tres loin de la borne et que la
variance de I'estimateur est beaucoup plus élevée pour un point de fonctionnement entre

10dB et 20dB, ce qui peut étre résolu avec un BT plus faible. Un autre résultat attendu
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est 'augmentation de la variance avec ’augmentation du roll-off, puisque 1'on considere
un nombre plus faible de porteuses pour estimer le retard, ce qui réduit 'immunité de

l'estimateur au bruit.

10 T T
i : . —8- Symbole
: . —#— BCRM

Variance normalisée de I'estimation du retard

0 5 10 15 20 25 30 35 40
E_N, [dB]

F1G. 3.12 — Variance normalisée de 1’estimation du retard pour B;T = 0,01 et a=0,22.
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F1G. 3.13 — Variance normalisée de I’estimation du retard pour B;T = 0,01 et a=0,75.

La technique fonctionne correctement dans ces limitations pour un canal sans dis-

torsion et un seul utilisateur actif. On peut aussi exploiter les caractéristiques du bruit,
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par exemple, en atténuant les porteuses perturbées par des interférences a bande étroite

dans le calcul du retard.

Avec plusieurs utilisateurs les performances se dégradent fortement. Cette dégrada-
tion découle du fait qui, méme si la corrélation croisée des utilisateurs est égale a zéro,
N-1
c’est-a-dire que les codes sont orthogonaux <kzo Ci(k)C; (k) = 0) et At = 0, P'estima-
i#j
teur de retard ne I’est pas nécessairement.
Un autre probleme découle de la présence de multitrajets. L’estimateur ne cherche

pas le retard du trajet le plus puissant, mais, en fait, il trouve un retard qui correspond

a peu pres a la moyenne du retard de chaque trajet pondéré par sa puissance :
. 1 2
F= e Y bk, 329
Sl 2
p

ou v, et 7, sont le gain et le retard du p-ieme trajet respectivement.

La phase de chaque trajet n’a pas d’importance. Par exemple, prenons les canaux

a multitrajets, décrits par h(z) = e/™3 4+ e 937/1,710 ot h(z) = &I7™/3 4- 0, 5eI37/4x710,
N-1

La courbe “S” et la valeur | Y U(k,n,AT)| (échelle) sont tracés aux figures 3.14 et
i=0

3.15. L’estimateur trouve, a peu pres, comme point de stabilité, un retard de 5T, pour

le premier canal et 27, pour le deuxieme. Aucun de ces points de stabilité n’indique
N-1

une valeur élevée de | > U(k,n, At)|, ce qui complique la fagon de déduire quand la
i=0

synchronisation a été acquise.

En outre, les petites variations de puissance des trajets peuvent causer de grandes ro-
tations de phase dans I’estimation du retard, principalement dans les fréquences proches
de N/2. Ces variations compliquent la poursuite du canal, nécessaire pour la réalisation
du récepteur RAKE ou I’égalisation du canal, utilisée pour restaurer 1'orthogonalité

entre les utilisateurs.
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FIG. 3.14 — Courbe “S” pour le canal h(z) = e/™/3 4 e=337/4,710 ot 0=0,22.
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FiG. 3.15 — Courbe “S” pour le canal h(z) = e/™/3 + 0, 5e7737/1,710 ot a=0,75.

Une solution basée sur 1’autocorrélation du code

L’approche la plus classique pour effectuer la synchronisation de symbole consiste a
travailler avec la fonction d’autocorrélation du code d’étalement. En supposant que cette

fonction s’approche d’une fonction impulsion, il suffit de trouver la valeur maximale de
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I’autocorrélation, qui représente le trajet, ou la combinaison des trajets, avec la plus

grande puissance :

[y

7 = arg max
n

2_: r(m + n)c*(m)‘ ,—N/2<n< N/2 (3.29)

=0

L’opération en (3.29) demande N? multiplications, une valeur qui peut s’avérer
trop élevée. Afin de réduire la complexité, on peut faire les opérations de corrélation
circulaire du signal regu avec le code d’étalement en (3.29) pour toutes les valeurs de n
en utilisant |[TFD~! {R(k)C*(k)}|. Ainsi, en considérant que 1'on connait déja la TFD
du code, la complexité de cette opération est N + Nlogo N, ce qui est plus efficace que
la corrélation temporelle pour N > 4. Si I'on utilise un canal pilote dont le symbole est
constant, on n’a pas d’interférence entre symbole et la corrélation circulaire correspond
a la corrélation classique en cas d’absence d’autres utilisateurs. L’indice de la valeur
maximale du vecteur résultant donne ’estimation du retard. Si 'indice n est compris
entre 0 < n < N/2 — 1, le retard estimé est 7 = nT. et si N/2 < n < N — 1,
7= (n—N)T.,.

En présence de bruit et d’autres utilisateurs, on accumule |[TFD~'{R(k)C*(k)}|
pendant plusieurs symboles, afin de réduire I'influence des signaux perturbateurs. La
figure 3.16 illustre 'accumulation de |TF D~ {R(k)C*(k)}| pour 30 symboles, un seul
utilisateur et un retard 7 = 16,57, et a(n) = +£1.

La technique n’est pas tres robuste quand plusieurs utilisateurs sont actifs. La figure
3.17 montre un cas ou 10 utilisateurs sont actifs et on essaye de retrouver le pic d’au-
tocorrélation avec les mémes parametres qu’a derniere simulation (figure 3.16). Pour
effectuer la synchronisation dans ce cas, il faut utiliser un canal pilote beaucoup plus
puissant que les autres canaux, ou encore modifier le systeme en incluant, par exemple,
un signal sans d’interférence qui permettrait d’obtenir la synchronisation de symbole

plus facilement et rapidement, au détriment de la capacité du systeme.
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F1G. 3.16 — Synchronisation de symbole par corrélation avec FE,/N, = 10 dB pour un
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Fi1c. 3.17 — Synchronisation de symbole par corrélation avec 10 utilisateurs actifs,
E/N, =10 dB pour un 7 = 16, 57..

3.4.2 Synchronisation de chip

Une fois acquise la synchronisation de symbole, on passe a la phase de synchronisa-

tion fine ou synchronisation de chip. Dans cette phase, on veut affiner la synchronisation
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et suivre d’éventuels changements du retard.

Dans cette section, on présente une technique simple de synchronisation de chip du
type NDA dans le domaine fréquentiel qui rivalise en performance avec les techniques
plus classiques comme I Early-Late Gate (ELG) [13, 22, 23, 29] et Miiller-Mueller Detec-
tor (MMD) [22, 23], présentées dans les annexes, et permet d’éliminer des interférences

a bande étroite ou d’exploiter un bruit coloré.

L’idée ressemble a la technique fréquentielle de synchronisation de symbole en ce
qu’elle exploite la propriété qu’'un retard dans le temps se traduit par une rotation de

phase dans le domaine des fréquences, comme illustré a la figure 3.8.

En supposant une erreur de synchronisation voisine de 0, 57, pour un code réel

et avec v = 1, le retard est proportionnel a la quantité :

N/2—1 N/2
7 o arctan | Im Z U(k,n, AT) /Re ZU(k,’fL,AT) (3.30)

k=1 k=0

Si N est impair, les limites des sommations deviennent (N —1)/2.

Afin de rendre cette technique insensible a la phase de v et au code, qui peut
étre complexe, on peut séparer les parties réelle et imaginaire du signal requ r(n). Les

relations suivantes sont vérifiées pour la TFD d’un signal g(n) [29] :

TFD {Re {g(n)}} = 5 {G([k]n) + G*([~K]n)} (3.31)
| .

TFD {jIm {g(n)}} = 3 {G([klx) — G*([=k]v)}

ou [k|y est la fonction k(modulo N)

En reportant les relations (3.31) dans la relation (3.30) et en effectuant, pour éliminer

les calculs des fonctions “arc-tangente”, le produit de la partie réelle par la partie
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imaginaire, on obtient une estimation généralisée pour la synchronisation de chip :

N/2-1

/
e(n)= —Re{j:X_IZ{U([k]N%ATHU*([—k]NﬂnaAT)}}Im{ kZ_II {U([k}Nan,AT)JrU*([—k]NﬂhAT)}}—

N/2 N/2—-1
Re{kg() {jU([k]NrnvAT)+jU*([k}N’nvAT)}}Im{ 2 {jU([k}N’nvAT)+jU*([k]NrnvAT)}}
(3.32)

Une fois de plus, si N est impair, les limites des sommations deviennent (N —
1)/2. Cette technique est insensible a une rotation de phase, elle possede une certaine

résistance au décalage de fréquence.

La mise a jour du retard est faite avec un intégrateur :

7(n+1) =7(n) + pe(n) (3.33)

La figure 3.18 présente la convergence de la technique et on la compare a la technique

ELG, avec la méme réalisation de symboles et de bruit.
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AUT
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Early-Late Gate
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0.1

Fréquentiel
-0.1 1 1 1 1 1 1 1
0 50 100 150 200 250 300 350 400

Symboles

F1a. 3.18 — Erreur d’estimation dans le temps. Parametres A7(0) = 0,57, Ey/N, = 10
dB, a = 0,22 et BT = 0,01.

Analysons maintenant la courbe “S” de 'algorithme qui est donnée d’apres (3.31),
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dans I’absence de bruit, par :

S(AT) = E{e(n)|AT} (3.34)

Comme S(AT) est trop complexe a écrire, la courbe “S” donnée a la figure 3.19
a été obtenue par simulation. La pente a été normalisée a l'origine et la simulation
considere un cas sans bruit, a(n) = 1 pour tout n, un seul utilisateur et o = 0,22. 11
est important de souligner que la forme de la courbe “S”, contrairement a la technique
de synchronisation de symbole (3.24), dépend du code d’étalement utilisé et du facteur
de roll-off. En outre, sans la multiplication par U*(k — 1,n, A7), la puissance du bruit

est réduite, mais on n’a pas la capacité de corriger des retards plus grands que 7.

S(AT)/A(BT=0)

FiG. 3.19 — Courbe “S” pour la technique de synchronisation de chip, a = 0, 22 et sans
bruit.

D’apres [22, 23], on conclut que la variance normalisée de 'estimateur est obtenue

par :

, 2BT 1 R -
P Y Efe(n)e(n —m)|AT = 0}(1 — pA) (3.35)
N O{E{e(n A

Pour A7 = 0, un canal de Nyquist, un bruit blanc gaussien et comme on travaille a

la cadence de chip, il est tres raisonnable de supposer que E {e(n)e(n —m)} = 0 pour
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tout m # 0. On vérifie cette propriété plus loin. Ainsi, (3.36) devient :

, 2B;T 1
7T T

= E{le(n)[*|AT = 0} (3.36)

La performance théorique de I'estimateur peut étre obtenue de la facon suivante.
D’abord, on désigne les termes I, 11,111, IV de (3.32) comme suit :

N/2 N/2—1
e(n)= — Re{kX_DO {U([k]anaAT)+U*([k]N»":AT)}} Im { Z {U([k]w,n,AT)+U ([~ N m AT)}}

AN
~ ~

N/2 ! N/2—1 "
Re{ 3 {—jU([k]N,n,AT)—i—jU*([—k’}N,n,AT)}} Im{ kzjl {—jU([k]N,n,AT)—i—jU*([—k]N,n,AT)}}

7\

g

IYI v
(3.37)

Sans perte de généralité, on suppose v = 1 et a(n) = £1. En sachant que les termes

sont indépendants entre eux, on obtient :
B{lemP} = E{UPY B (1P + EQIIPY E{IVE) (339

ou :

k=0

E{ <Re{a n) Z {|C W)+ e (=4l |2}}>2} . (3.39)
+E{<R{NE/ (W) (1 )+5° (I ’fhv’")C(““]N)}}) }
{

(Z/ () P+ ([—Hn |}) 22 S o ()P4

0

B{I”} :E{ (Re{N/2 ([K] o) C* (k] 5 )+ R* (1=K n)C([k}N)}}>2}

() = (in{ "8 oo @)+ (o0} ) |
E{Elm{am)gj{cwacuW}})z} 540
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B{|11*} E{ <Im{N/2 C* (k) )+R* (K], n)C([k]N)}}>2}

g .

infun ¥ (et 101} |

(
{(Im{jf/o ORI EEEm NN

Na N/2

=0+730 55 {[e( Iy )[*+]o(1-4n) [}

=0

(3.41)

l\.’)

bl

B{ivi} =E{ {J‘R([kmm>0*([k1w>+ﬂ*([’“]N”L)C“’“]N>}})2}

({
E{ (Re}a(n) N:Ei:ll{’C([’“]N)’2+|C([_k]N)’2}}>2} (3.42)

{B([klN,n)c*([k1N)+B*([—HN,n)c([—k]N)}})2}
ot ("8 et oo, |}) S22 o) e (47

Ainsi, la pente de la courbe “S” en A1 = 0 est calculée, en éliminant les termes

égaux a zéro, par :

AB{E{e(n)}}| _ 78Il ‘ _ Vam‘
OAT AT=0 - OAT | Ar=0 OAT | AT=0

N/2 9
=at 2 {[o(y)| +|e(-0v)['}

N/2—1 T “(Fy AT
R I e N
N/2-1
a2 5 (-l e (-my) )
Nj2-1 T , "(En,AT
x kgl Re{_jych]N)F% A :0+]|C([_k]N)’2%k]TNA) AT:O}
(3.43)
oil aHa(ZfT) — _jzﬂ-NLTCRCOS(k;) —|—j27T (V- k)Rcos<N — k)

AT=0

Finalement, en reportant (3.38)-(3.43) en (3.36), on obtient la performance théorique
de I'estimateur.

En outre, si 'on regarde la figure 3.8, on peut s’apercevoir, étant donné un retard
7, que la phase est elle aussi une fonction de k. Ainsi, en se basant sur la technique

MRC, combinaison de rapport maximal, on peut pondérer la sommation de la partie
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imaginaire de (3.32) avec la valeur absolue de la partie imaginaire de H (k, A7) pour
un faible A7, par exemple A7 = 0,17, de facon a avoir une meilleure performance
autour du point de synchronisme. On désigne ce procédé par technique fréquentielle

avec amélioration.

Afin de comparer la performance de chaque technique, on montre aux figures 3.20,
3.21 et 3.22 la variance normalisée de I’estimation du retard pour les valeurs de roll-off
zéro, 0,22 et 0,75. On peut constater que la technique proposée subit une dégradation
considérable de performance avec 'augmentation du roll-off, contrairement a la tech-
nique ELG. Ainsi, avec un facteur de roll-off de 0,22, qui est utilisé dans la norme UMTS
[24], la performance de la technique ELG est de 2,2 dB supérieure a la technique sans
amélioration et 1 dB meilleure par rapport a la technique améliorée. Il est intéressant de
noter que l'on atteint par la borne de Cramér-Rao avec un roll-off égal a zéro, au moins
pour le code utilisé. La technique proposée reste a 3 dB de la borne et la technique

améliorée reste a 1 dB.

Il faut souligner que la technique proposée pour faire la synchronisation de chip,
de méme que la technique MMD, n’est pas affectée de bruit-propre comme I'ELG, ce
qui entraine un palier pour les valeurs élevées du rapport signal-a-bruit. Cette pro-
priété découle de l'absence d’échantillons avec interférence entre chips dans la tech-
nique proposée et la MMD), tandis que 'ELG utilise des échantillons avec interférence.
Mathématiquement, par (3.38), quand o7 — 0, E{|e(n)|*} — 0. Comme la technique
MMD, la technique proposée travaille a la cadence de chip, tandis que 'ELG travaille

au moins a deux fois cette cadence.

Finalement, les performances des techniques de synchronisation de chip s’averent
beaucoup plus proches de la borne de Cramér-Rao, que celles de la technique de synchro-
nisation de symbole, ce qui justifie la séparation de ’acquisition de la synchronisation

du retard en deux étapes.

Le cas multiutilisateurs

Dans le cas ou il y a plusieurs utilisateurs actifs, toutes les techniques de synchronisa-

tion subissent une dégradation de performance, méme si le canal n’introduit pas de dis-
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Fi1G. 3.20 — Variance normalisée de ’estimation du retard pour BT = 0,01 et a = 0.
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Fi1G. 3.21 — Variance normalisée de I'estimation du retard pour BT = 0,01 et a = 0, 22.

torsion, ni de bruit. Cette dégradation provient, dans le cas de la technique en fréquence,
N/2—1
k

N/2—
> {U(k)N+U*(—k)N}} et Im{ ki:ll{—jU(k)N+jU*(—k)N}} sont

du fait que les valeurs Im{
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F1G. 3.22 — Variance normalisée de I’estimation du retard pour B;T = 0,01 et a = 0, 75.

différentes de zéro, méme dans le cas ou les codes sont orthogonaux et A7 = 0. La
figure 3.23 montre la variance de I'estimation du retard pour a = 0,22, BT = 0,01 et
pour plusieurs charges du systeme.

N/2-1 N/j2—1
Si on élimine l'interférence entre utilisateurs de > U(k) et de > U(—k)y =
k=1 k=1

N-1
> U(k), on doit I’éliminer aussi de I'estimation du retard. Ainsi, on propose des

k=N/2+1

nouveaux codes de désétalement W, = [W,(1) --- W,(N/2 — 1)]T et

W, = [W,(N/2+1) -+ W,(N—1)]", qui sont obtenus par la minimisation des critéres
suivants : )
JP(WP) =F {{al(”) - Wpr(n)’ } (3.44)
) :
(W) = E {|ai(n) - WiR, )"}
ol a;(n) est le symbole de I'utilisateur d’'intérét, R,(n) = [R(1,n) R(2,n) --- R(N/2—
1,n)]" et Ry(n) = [R(N/24+1,n) R(N/2+2,n) --- R(N —1,n)]", R(k,n) est le signal

recu dans le domaine des fréquences pour la k-ieme fréquence et le n-ieme symbole.

Avant d’écrire la solution de (3.44), définissons que a(n) est un vecteur colonne
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Fi1G. 3.23 — Variance normalisée de l’estimation du retard pour plusieurs charges du
systéme, By T = 1072 et a = 0, 22.

de taille N qui contient les symboles des utilisateurs (non-actifs, le symbole est égal
a zéro), C est la matrice avec tous les codes dans le domaine fréquentiel et H =
diag (TFDx_points {1(2)}). Ainsi, R(n) = HCa(n) + B(n) ou B(n) est la TFD du
bruit.

Alors, la solution qui minimise (3.44) s’écrit :

W, = (C,AC!" + No3I) ' Cp,y

3.45
W, = (C,ACY + NoT)'Cy, (3.45)

ou C, = HC et, en utilisant une notation du type Matlab, C, = C,(1: N/2 —1,:),
C,=C,(N/2+1:N—1,:), A est une matrice de dimension N x N qui contient dans
sa diagonale la puissance de chaque utilisateur, I est une matrice identité et C,; et C,;

sont la [-ieme colonne de C, et C, respectivement.

Il faut noter que les nouveaux codes proposés agissent aussi comme des égaliseurs

puisque, dans leur calcul, le canal est pris en compte par C, et C,.
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On utilise les nouveaux codes pour obtenir le signal U’(k) :

R(k)=0, k=0o0uN/2
U'k)=4q Rk)W:(k), 1<k<(N/2-1) (3.46)
ROEWE(R), (N/2+1) <k <N —1

Ainsi, pour la synchronisation de chip, on prend I’équation (3.32), mais avec U’(k)
au lieu de U (k). On désigne cette méthode par technique fréquentielle avec suppression
d’interférence multi-utilisateur. La figure 3.24 montre la méme situation qu’a la figure

3.23 mais avec la technique développée ici pour réduire I'interférence.

—7— 1 utilisateur
—&- 5 utilisateurs

8- 5 utilisateurs + suppresion
—©— 25 utilisateurs

Variance normalisée de I'estimation du retard
=
o
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—#— BCRM ]
fr
10—7 I | | 1 | 1 L
0 5 10 15 20 25 30 35 40

E/N, [dB]

Fi1G. 3.24 — Variance normalisée de 'estimation du retard pour plusieurs charges du
systeme, BT = 0,01 et a = 0, 22.

Il apparait que cette technique peut réduire considérablement le probleme, mais elle
présente une série d’inconvénients. D’abord, a cause de la répartition du code en deux
parties, la capacité de supprimer l'interférence entre utilisateurs dans cette technique
est tres faible ou inexistant pour des charges de 50% ou plus. La figure 3.24 montre
que 'on perd considérablement en performance quand on s’approche de 25 utilisateurs
(moins de 50% de la charge du systéme). De plus, la courbe “S” est tres distordue. La
courbe “S” de la technique de suppression d’interférence pour 25 utilisateurs est donnée
a la figure 3.25.
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STy,

Fi1G. 3.25 — Courbe “S” pour la technique avec suppression d’interférence, 25 utilisateurs
et a = 0,22.

Un autre facteur est I'influence du canal sur I'estimation du retard, puisque 1'esti-
mateur de canal n’arrive pas a distinguer, par exemple, les variations dues a la phase
des multitrajets et les variations de phase dues au retard. Le canal ne peut pas étre
ignoré, puisqu’il est le responsable de 'interférence entre utilisateurs qui est exactement

ce que 'on veut éliminer.

Finalement, pour des systemes avec code long, il n’y a pas d’implémentation itérative
de (3.44). Dans ces conditions, il faut connaitre tous les utilisateurs actifs a la réception,
ce qui est tres contraignant, et il faut réaliser des inversions de matrices a chaque

symbole, ce qui demande beaucoup de ressources pour une station mobile.

Une solution plus envisageable serait 1'utilisation d’un récepteur du type PIC (Pa-
rallel Interference Canceller)[30, 31] ou SIC(Successive Interference Canceller)[30, 31],
mais la connaissance des tous ou au moins une bonne partie des utilisateurs actifs est
aussi nécessaire. Une fois que les utilisateurs interférents sont extraits, en supposant que
les symboles ont été effectivement retrouvés, on peut appliquer la technique proposée
sans probleme. En effet, on peut appliquer la technique pour tous les codes actifs connus

a la réception.
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3.5 Conclusion

Dans ce chapitre, on a souligné 'importance de la synchronisation sans laquelle un

systeme de communication ne peut pas fonctionner.

D’abord, les causes de la perte de synchronisme ont été analysées avec les problemes
u’elle engendre dans les systemes de communication numérique. Ensuite, les techniques
)

de synchronisation ont été classées d’apres leur mode opératoire.

On a présente des techniques classiques de synchronisation de fréquence et de phase,
appliquées au systeme DS-CDMA. 1l est important de souligner que I’approche fréquen-
tielle permet de réduire les interférences a bande étroite et d’exploiter le bruit coloré
pour améliorer I'estimation du symbole (chapitre 2). En conséquence, on peut améliorer
les performances des ces techniques, puisqu’elles utilisent ces symboles pour estimer les

parametres d’intéreét.

Ensuite, nous avons traité la synchronisation temporelle, ou récupération du rythme
d’échantillonnage, qui a été séparée en deux parties, grossiere (au niveau symbole) et
fine (au niveau chip). Pour la synchronisation de symbole, on a proposé une technique
qui travaille avec le signal directement dans le domaine des fréquences et qui peut
fonctionner autant pour le systeme DS-CDMA que pour le MC-CDMA. Comme les
techniques de synchronisation de fréquence et de phase, on peut exploiter facilement
le bruit dans le domaine fréquentiel. Cependant, cette technique est tres sensible aux

canaux Rayleigh a multitrajets et au cas de plusieurs utilisateurs.

Une autre solution pour la synchronisation de symbole est la technique classique
basée sur la corrélation du signal recu avec le code d’étalement. Cette technique profite
de la TEFD pour effectuer de facon tres efficace le calcul de la corrélation. Elle ne s’est
pas avérée robuste au cas multi-utilisateurs. Ainsi, si I’on veut synchroniser avec exac-
titude dans un systeme avec plusieurs utilisateurs actifs, il faut utiliser des séquences

d’apprentissage ou augmenter la puissance du canal pilote.

Enfin, on a étudié une technique simple de synchronisation de chip dans le do-
maine fréquentiel. Cette technique, qui travaille a la cadence de chip, présente un ni-

veau de performance comparable a celui de la technique Muiller-Mueller Detector, avec
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I’avantage d’exploiter le bruit. On a analysé la performance théorique en vérifiant les
résultats avec des simulations. Il faut également remarquer que cette technique peut
étre perturbée par la présence d’autres utilisateurs, en fonction du type de code utilisé,
indépendamment du bruit dans le canal. Cependant, en utilisant un nouvel ensemble
de codes, on peut réduire considérablement cette dégradation de performance causée

par les multi-utilisateurs, si certaines conditions sont respectées.



Chapitre 4

Suppression de ’interférence
multiutilisateur par égalisation dans

le domaine fréquentiel

La technique a étalement de spectre permet d’exploiter la diversité présente dans
les canaux a multitrajets avec le récepteur RAKE. Cependant, comme il s’agit d’une
technique d’acces multiple par codes, les utilisateurs s’interferent mutuellement. Le
récepteur RAKE n’est pas con¢u pour combattre ce type d’interférence qui, dans la

plupart des cas, limite plus les performances du systeme que le bruit thermique.

Ce chapitre est consacré a 1’étude des techniques fréquentielles pour combattre 1’in-
terférence entre utilisateurs dans la voie descendante, dans le contexte du systeme
UMTS (Universal Mobile Telecommunications System). De plus, on développe une tech-
nique qui peut s’accommoder, sans complexité supplémentaire, des systemes a étalement
de spectre avec et sans intervalle de garde. Ensuite, on compare les performances de la

technique proposée avec des techniques classiques et la complexité est évaluée.

83
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4.1 La problématique

Le systeme DS-SS possede des qualités tres attrayantes telles que la résistance a de
nombreux types de brouillage et la possibilité d’exploiter les multitrajets pour obtenir

de la diversité temporelle avec un récepteur a faible complexité.

Parallelement, la pénurie et le cotit du spectre poussent a la maximisation de I'effi-
cacité spectrale des systémes de télécommunications sans fil. Evidement, un seul utilisa-
teur dans un systeme a étalement de spectre représente une efficacité faible. Cependant,
I'utilisation de codes orthogonaux permet de partager simultanément le spectre entre

plusieurs utilisateurs, sans qu’il y ait d’interférence entre eux.

La propriété d’orthogonalité entre les codes est perdue quand les séquences d’étalement
sont décalées les unes par rapport aux autres, créant de I'interférence entre utilisateurs.
Ce décalage se produit dans la voie montante, ou les utilisateurs n’émettent pas de facon
synchrone vers la station de base, ou dans la voie descendante ou, malgré la synchro-
nisation garantie par 1’émission du signal par la station de base, le canal a multitrajets

réalise ce décalage.

Afin de combattre cette interférence, plusieurs techniques ont été proposées. Elles

sont décrites ci-dessous.

4.2 Réduction de I'interférence multiutilisateur : état

de ’art

Le récepteur optimal est le détecteur & maximum de vraisemblance (MV) [31]. Son
fonctionnement demande la connaissance du canal de tous les utilisateurs et de leurs
séquences d’étalement. Cette information est disponible pour la station de base, mais
pas pour les stations mobiles, qui ne sont pas informées directement de la présence
des autres utilisateurs. Dans ces conditions, le maximum de vraisemblance utilisant
I’algorithme de Viterbi, nécessite un cott de calcul qui devient rapidement prohibitif.
En effet, le nombre de métriques & calculer par symbole est de 'ordre de CN«(+1) o C

est la cardinalité de la modulation utilisée, L est le nombre de symboles étalés contenus
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dans I'IES et N, est le nombre d’utilisateurs. Par exemple, avec une modulation QPSK
(C =4), pas I’'IES (L = 0), ce qui est tres optimiste, et N, = 6, il faut calculer 4096
métriques par symbole. Si I'on est obligé de considérer I'interférence entre symbole ou
ajouter d’autres utilisateurs ou encore d’augmenter la cardinalité de la modulation, la

réalisation d’un tel récepteur peut devenir difficilement possible.

L’impossibilité d’utiliser en pratique le récepteur MV dans la plupart des systemes
CDMA a justifié la recherche de solutions sous-optimales qui permettent de réduire
I'interférence entre utilisateurs ou de réaliser la détection multiutilisateur avec un niveau
de performance acceptable et une complexité raisonnable. Les différentes techniques de
réduction de l'interférence entre utilisateurs et détection multiutilisateurs peuvent étre

séparées classées en deux catégories : linéaires et non-linéaires.

4.2.1 Techniques linéaires

Parmi les techniques linéaires, il y a celles qui operent dans ’espace des codes, en
faisant la détection conjointe des utilisateurs et, celles qui n’ont pas besoin de connaitre
explicitement les autres utilisateurs, mais qui parviennent, dans certaines situations, a

réduire considérablement 'interférence entre utilisateurs.

Les techniques linéaires effectuent une transformation linéaire d’un ensemble d’échan-
tillons de la sortie du canal avec 'objectif d’éliminer l'interférence. Plusieurs criteres
permettent de déterminer cette transformation, qui est généralement mise en ceuvre sur

la forme d’'un filtre a réponse impulsionnelle finie.

Le décorrélateur ZF

Un des criteres dans le contexte de 1’égalisation est le critere de forcage a zéro (ZF
pour Zero Forcing), qui cherche a éliminer complétement I'interférence entre utilisateurs
apres le désétalement. Afin d’illustrer cette technique, considérons le cas le plus simple,
c’est-a-dire, un canal AWGN et deux codes synchrones mais non-orthogonaux. Apres le

désétalement, les symboles g et y; recus peuvent étre représentés sous forme matricielle
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par :
y=RGa+b (4.1)

1
oﬁR:[

est la matrice de corrélation croisée entre les utilisateurs, avec p =
p

N-1 0
> co(n)er(n), G = [ %) ] est la matrice de gain de chaque utilisateur, a = [ag a1]7
n=0 q

sont les symboles émis et b = [by b;]” est le bruit vu par chaque utilisateur.
Pour décorréler les symboles regus, il suffit de multiplier (4.1) par R~ :
a=R'y=Ga+R'b (4.2)
et de prendre la décision sur a pour récupérer le symbole émis.

En T'absence de bruit, on peut récupérer parfaitement le signal, sauf pour p = £1.
Par contre, si le bruit est présent, il est amplifié. C’est le prix a payer pour éliminer

entierement 'IES.

Le décorrélateur peut aussi étre réalisé par un filtre adapté au code modifié. Ainsi,
on n’a pas besoin de désétaler tous les utilisateurs. Soit R;rk I’élément de la j-ieme ligne

et k-iéme colonne de R™!. La sortie du décorrélateur pour le l-ieme utilisateur s’écrit :

Ny—1
Q= Bluym
m=0
Ny—1 N-1
=) B r(n)en(n)
m=0 n=0
N1 N (4.3)
= r(n) Y Rl cm(n)
n=0 m=0
N—-1
=) _r(n)a(n)
n=0

En fait, I’équation 4.3 exprime le fait que le code modifié est le résultat de la convo-

lution du code de désétalement avec le filtre décorrélateur.
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Le probleme dévient plus compliqué dans le cas d'un canal sélectif ou quand les
codes sont asynchrones. En effet, I'inverse de R devient non-causal, ce qui exigerait un
filtre infini pour la réalisation optimale. Dans ces conditions, on utilise une solution

sous-optimale sous la forme d’une fenétre glissante.

Il faut noter aussi que la différence de puissance entre les utilisateurs, désignée par
le nom de near-far effect, n’est pas prise en compte dans la décorrélation. Ainsi, le taux
d’erreur d’un utilisateur ne dépend pas de la puissance des autres utilisateurs. On verra

que d’autres techniques tiennent compte de ce phénomene.

Le décorrélateur EQMM

Le principal probleme du décorrélateur est I’amplification du bruit. Une solution a
ce probleme est obtenue par 'utilisation du critere de 'erreur quadratique moyenne
minimale (EQMM) :

JEQMM(Wm) = E|am(n) — W{il‘(n, d)|2 (44)

oir=[r(nN+Q—-1—d)r(nN+Q—2—d) --- r(nN —d)]", w = [w(0) w(1) ---
w(Q — 1)), Q est la taille de 1'égaliseur et d le décalage temporel entre le signal recu

et la référence.
Le vecteur w,, qui minimise (4.4) s’écrit :

w,, =R,,'p (4.5)

rr

ot R,, = E{r(n,d)r(n,d)} et p = E{r(n — d)af(n)}.

Comme pour les égaliseurs, le critere EQMM est équivalent au critere ZF, quand
le rapport signal a bruit tend vers l'infini. Par contre, quand le bruit est le principal
facteur d’interférence, la solution s’approche du filtré adapté. Dans le cas d’un bruit
blanc ce filtre est le RAKE. De plus, cette technique peut compenser un controle de
puissance imparfait, car la puissance de chaque utilisateur est prise en compte dans la

matrice de corrélation R,,.
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Un autre avantage par rapport au décorrélateur ZF est la capacité de combattre des
interférences a bande étroite et d’exploiter le bruit coloré, puisque le critere EQMM

prend en compte le bruit.

Par contre, dans le cas d'un systeme asynchrone ou d’un systeme synchrone sans
préfixe cyclique et canal a multitrajets, la taille idéale du décorrélateur pour les deux
techniques est infinie. Afin d’avoir une réalisation pratique, la solution utilisée est la
méme que précédemment, c’est-a-dire, une fenétre glissante, qui se décale d’'un symbole
a chaque itération. En outre, on peut aussi filtrer et désétaler le signal recu avec un

code modifié, obtenu de facon similaire au code modifié du décorrélateur ZF.

Pour trouver w a partir de (4.5), il faut connaitre les canaux, les codes et les puis-
sances de tous les utilisateurs actifs. De plus, 'opération d’inversion de matrice présente
dans la solution (4.5) peut s’avérer trop cotteuse. On peut alors faire appel a une ver-
sion adaptative basée sur I'algorithme du gradient stochastique [31, 30] qui n’a besoin
que de la connaissance du code d’étalement et du symbole de 1'utilisateur désiré. Pour
cette raison, cette solution est qualifiée parfois de détection mono-utilisateur (SU pour
Single User) [32]. Elle est tres intéressante pour 1'unité mobile, qui généralement ne

connalt rien sur les autres utilisateurs.

Par contre, pour que cette méthode fonctionne correctement, il faut que I'interférence
entre utilisateurs soit cyclostationnaire, ¢’est-a-dire, que les codes des utilisateurs doivent
étre des codes courts. Dans le cas contraire, le modele de I'interférence change d’un sym-

bole a I'autre et I’algorithme adaptatif ne peut suivre ce changement.

Egalisation au niveau chip

Dans la voie descendante, I'orthogonalité entre les codes d’un systeme synchrone
est détruite par un canal a multitrajets. Une fagon de rétablir cette orthogonalité est
d’utiliser un décorrélateur. Cependant, si le code utilisé est un code long, la corrélation
entres les codes n’est plus cyclostationnaire et on ne peut plus estimer la solution du
décorrélateur de facon adaptative. Alors, une facon de restituer I'orthogonalité entre
les codes consiste a éliminer les multitrajets du canal, c’est-a-dire, égaliser le canal, par
une égalisation au niveau chip, avant le désétalement du signal en utilisant les criteres

7ZF ou EQMM [33].
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Le critere EQMM de ’égaliseur au niveau chip pour le [-ieme utilisateur s’écrit :

a Q”X[ dD a(n —d) — whr(n) 2} (4.6)

ot w = [w0) wl) - w@ — 1), @ est la taille de 1'égaliseur,

r(n) =[r(n) r(n—1) --- r(n—Q+1)] et d est un retard sur la séquence d’apprentissage.

Si 'on écrit que r(n) = Hx(n), ou H est la matrice de convolution du canal :

[ ho) - RM-1) 0 .. 0o |
0 A0 h(M —1 :
i | 0 0 (M 1)
o - 0 h(0) <+ (M —1)
Nu—1
et z(n) = Y an (|%]) cm(n) dong, la solution de (4.6) est donnée par :
m=0
w=R"'p={No*HH" +c}Ry} "H[O --- 0 10 --- 0] (4.7)
d

Notons que, au lieu de réaliser la corrélation au niveau de symbole (blocs de N
échantillons) comme dans le décorrélateur EQMM, 1’égaliseur au niveau chip réalise la
corrélation a la cadence de chip et donc, la matrice de corrélation se réfere seulement

au canal et au bruit, si le code est blanc.

L’inconvénient de ’égaliseur au niveau chip est sa sous-optimalité par rapport au
décorrelateur EQMM, pour une charge du systeme supérieure a un ou inférieure a la
charge maximale. Uniquement pour ces deux extrémes, et dans le cas d’un bruit blanc,
les solutions sont identiques. Comme le décorrélateur EQMM, il peut combattre la

présence d’interférences a bande étroite. Cela a été montré dans le chapitre 2.
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4.2.2 Techniques non-linéaires

Des techniques non-linéaires ont aussi été proposées pour combattre I'interférence

entre utilisateurs.

Le détecteur par élimination successive des interférences

Le détecteur par élimination successives des interférences (SIC pour Successive In-
terference Canceller) consiste a réaliser une premiere détection, avec un RAKE par
exemple, de l'utilisateur le plus puissant ou, dans le cas d’une modulations multi-
niveaux, du signal le plus puissant. Ensuite, on décide le symbole et on régénere le
signal regu de cet utilisateur a partir de cette décision, du code d’étalement et du ca-
nal de cet utilisateur. Ensuite, le signal régénéré est soustrait du signal recu et, avec
ce nouveau signal, on procede a la détection du deuxieme utilisateur le plus puissant,
puisque on s’est déja débarrassé du premier et ainsi de suite. Le schéma de la technique

est présenté a la figure 4.1.

Signal requ

)

g
a |
> . - Canal de
RAKE ou . Choisir 'utilisateur A
¥ > décorrélateur : le plus puissant ™ ~J> i  Re-étaler »  lutilisateur
- choisi
da,,
Délai 2
s
ﬁ(]
ﬁ1
T Canal de
RAKE ou - 7| Choaisir I'utilisateur e
v > décorrélateur . le plus puissant % ’ Re-étaler > ! ”""53.‘9”’
N chaisi
da,,
Délai Y

-
A

\—b RAKE > # e

F1a. 4.1 — Schéma du détecteur par élimination successives des interférences (SIC).
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A T'évidence, ce récepteur est sujet a la propagation d’erreur au cas oll une mauvaise
décision est effectuée sur un des utilisateurs. Il est clair que, plus l'erreur se situe au

début du processus, pire seront les conséquences.

Intuitivement, on peut voir que l'efficacité de 1’élimination de linterférence est

réduite quand la puissance des utilisateurs est a peu pres la méme.

Il faut noter aussi que chaque étage de détection apporte un délai supplémentaire
au traitement. Ainsi, dans les applications ou le délai de traitement est limité, on peut

étre amené a s’arréter avant le dernier étage.

Pour le détection du signal avant la sélection, on peut utiliser le RAKE, ou un
décorrélateur EQMM, si les symboles ont le module constant, ou un décorrélateur ZF.
Cependant, le décorrélateur doit étre récalculé a chaque étage du SIC, puisque la matrice
de corrélation du signal change a chaque fois qu'un utilisateur est éliminé du signal recu,
ce qui modifie aussi la solution optimale. Une méthode efficace consiste a appliquer la
décomposition de Cholesky avec ordonnancement des utilisateurs selon les puissances
décroissantes pour réaliser la décorrélation. Apres la décision du signal de 'utilisateur
le plus puissant, ce signal est régénéré et soustrait du signal du deuxieme utilisateur le
plus puissant et ainsi de suite. Cette technique, qui est un cas particulier du récepteur

SIC, est appelée Decorrelating Decision Feedback Detector [32].

De plus, des décisions souples peuvent étre utilisées pour réduire les effets des pro-
pagations d’erreurs. Il est possible aussi de faire le décodage de canal et puis recoder le
signal et d’utiliser 'information a posteriori du décodeur pour améliorer la fiabilité des

décisions.

Le détecteur par élimination paralleles des interférences

Le détecteur par élimination paralleles des interférences (PIC pour Parallel Inter-
ference Canceller) présenté a la figure 4.2 est plus indiqué dans les situations ou les

utilisateurs ont a peu pres la méme puissance [30, 31].

Le PIC possede 'avantage de ne pas avoir besoin d’ordonner les utilisateurs selon
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Deuxiéme ™
Etage
PIC

RAKE ou
""| décorrélateur

Pt

Premier étage PIC

F1G. 4.2 — Schéma du détecteur par élimination parallele des interférences (PIC).

leurs puissances. De plus, il permet la parallélisation des opérations, réduisant le délai
de traitement. Celui-ci est encore plus réduit par le fait que le PIC a généralement

moins d’étages que le SIC.

Il est judicieux d’utiliser un décorrélateur au lieu d'un RAKE dans le premier étage
du PIC, afin d’avoir des symboles plus fiables des la premiere itération. Cela permet
une convergence plus rapide, ce qui signifie 'utilisation du minimum d’étages possibles.
Il faut noter qu’apres la premiere itération, il faut vraiment utiliser le RAKE, car on

suppose que les interférences ont été enlevées.

Ainsi comme le SIC, le PIC admet 'utilisation de décision souple et des techniques
“turbo-détection” en utilisant le codage de canal pour améliorer la fiabilité des symboles
utilisés dans la régénération du signal. Evidement, cela implique une augmentation

considérable de la complexité et du délai de traitement.

Il est possible aussi de combiner les techniques SIC et PIC comme en [32, 34].

4.3 Le contexte UMTS : la voie descendante

La troisieme génération (3G) de systeme cellulaire a adopté ’étalement de spectre

comme solution pour la transmission des données dans la couche physique.
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Contrairement aux systemes [S-95 ou CDMAOne (systemes a étalement de spectre
de la génération précédente), la nouvelle norme, appelée Universal Mobile Telecommu-
nications System (UMTS), utilise des codes longs dans la voie descendante. Le systeme
est congu pour la communication vocale et pour la transmission des données. En par-
ticulier, la voie descendante est tres importante, en raison de la demande asymétrique
des données, c’est-a-dire, plus de téléchargement vers les mobiles que vers la station de
base. En outre, 'UMTS utilise pour la voie descendante un étalement orthogonal avec
un facteur d’étalement variable (OVSF pour Orthogonal Variable Spreading Factor)
[13]. Cette caractéristique permet d’augmenter le débit de données d’un ou plusieurs
utilisateurs en réduisant leur facteur d’étalement sans changer le facteur d’étalement

d’autres utilisateurs.

Dans la norme actuelle de P'UMTS, deux techniques pour augmenter les perfor-
mances de la voie descendante ont été proposées, la diversité d’antenne d’émission et
les codes spatio-temporels. Ces deux techniques ne combattent que I’évanouissement.
Le récepteur proposé pour la station mobile est le RAKE, mais on peut imaginer un
récepteur plus sophistiqué, capable de réduire I'interférence entre utilisateurs et I'impact
du bruit coloré et d’interférences a bande étroite. Dans ce contexte, ou les utilisateurs
ont des codes longs synchronisés avec facteur d’étalement variable et 'ignorance par le
mobile des autres codes/utilisateurs actifs, 1’égalisation au niveau chip (section 4.2) se

présente comme la solution la plus appropriée.

La réalisation de cet égaliseur est faite habituellement par des filtres transversaux.
Avec le haut débit chip, les canaux tendent a s’étaler sur une dizaine de période chip, ce
qui demande des égaliseurs tres longs pour avoir une bonne performance. Cependant,
I’adaptation serait trop couteuse avec un algorithme du type moindre carré récursif
(RLS pour Recursive Least Squares) ou peut-étre trop lente avec un algorithme du type
Least Mean Square (LMS). Cela peut étre contourné avec l'utilisation d’un algorithme
RLS rapide (FRLS pour Fast RLS) [35, 36] ou d’un algorithme LMS rapide par bloc
dans le domaine fréquentiel (FBAF pour Fast Block Adaptive Filter ou connu aussi par
FBNLMS pour Frequency Block Normalized LMS) [37, 38]. Cette derniere technique se
montre attrayante, puisque, en travaillant dans le domaine des fréquences, elle permet
que la méme structure soit utilisée pour recevoir le signal des systemes MC-CDMA et

OFDM. De plus, elle permet de réduire le cott de calcul en utilisant la propriété de la



94 Egalisation dans le domaine fréquentiel

convolution rapide de la transformée de Fourier rapide (TFR). A cela s’ajoute le fait
que d’autres opérations, comme la synchronisation (chapitre 3), peuvent profiter aussi

du traitement dans le domaine fréquentiel.

La section suivante détaille 1’égalisation au niveau chip réalisé dans le domaine
fréquentiel. En particulier, on analyse les différences entre les cas ou la structure de
filtrage est congue pour travailler avec des signaux issus d'une convolution circulaire,
obtenue a partir de 'utilisation d’un intervalle de garde, comme dans le MC-CDMA, et
le cas ou la convolution est linéaire, comme dans 'UMTS. Finalement, on propose une
troisieme structure qui permet de s’accommoder des deux cas (convolution circulaire
et linéaire), sans avoir besoin de changer les algorithmes d’adaptation et sans perte de

performance.

4.4 Egalisation dans le domaine fréquentiel

Classiquement, on cherche a réaliser I’égalisation dans le domaine fréquentiel pour

les deux raisons suivantes :

— réduction de la complexité de calcul de longs égaliseurs grace a la convolution et
corrélation rapide avec 'utilisation de la transformée de Fourier rapide;

— amélioration de la vitesse de convergence des algorithmes du gradient dans les cas
ou le rapport entre la valeur propre la plus élevée et la plus faible de la matrice
corrélation du signal est élevé.

De plus, on peut réaliser d’autres opérations dans le domaine fréquentiel comme la

synchronisation. Egalement, les TED utilisées pour I’égalisation du systeme DS-CDMA
peuvent aussi traiter le MC-CDMA et 'OFDM, en ouvrant des possibilités pour un

traitement universel.

Historiquement, ’égalisation dans le domaine fréquentiel avait pour principale appli-
cation I'annulation d’échos, avec la nécessité de tres longs filtres. Du coté des systemes
de communication numérique sans fil, les canaux n’étaient pas suffisamment longs pour
justifier cette technique. Cependant, avec les systemes large bande, ou le canal peut
s’étaler sur une dizaine ou plus de chips, I'égalisation dans le domaine fréquentiel re-

trouve son intérét. En particulier, les techniques multiporteuses OFDM et MC-CDMA,
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sont congues spécifiquement pour réaliser ’égalisation dans le domaine fréquentiel.

On peut classer les égaliseurs fréquentiels suivant trois types de techniques : convo-
lution linéaire, convolution circulaire et bancs de filtres. Dans les sous-sections 4.4.1 et
4.4.2, on présentera les deux premieres techniques. La derniere sort du cadre de cette
these, mais son application est tres envisageable dans ce contexte, puisqu’elle réduit la
sensibilité du systeme a la synchronisation temporelle et n’a pas besoin d’intervalle de

garde [39, 40].

4.4.1 Egalisation avec convolution linéaire : le FBAF

Un des avantages de l'égalisation dans le domaine fréquentiel est la convolution
rapide basée sur la transformée de Fourier rapide, qui permet de réaliser de fagon tres

efficace la convolution du signal avec de tres longs filtres.

Cependant, la convolution dans le domaine fréquentiel avec la TFD est circulaire
tandis que 'on veut réaliser une convolution linéaire. Afin de rendre cela possible, on
est obligé d’ajouter des zéros (zéro padding) sur la séquence et le filtre, afin d’éviter
leffet de superposition (wrap-around), qui se produit quand les coefficients non-nuls
du filtre font le tour sur la séquence filtrée. Ainsi, I’addition des zéros évite ce type
de probleme/distortion. La figure 4.3 présente le schéma du processus de filtrage en
fréquence. Au cas ou M + N — 1 n’est pas une puissance de deux, on peut ajouter un
nombre plus grand de zéros pour permettre 1'utilisation de la transformée de Fourier
rapide (TFR).

La fagon la plus efficace serait de filtrer tout le signal en une seule fois. En pra-
tique, on veut changer les coefficients du filtre périodiquement pendant le processus de
filtrage pour suivre les évolutions du canal. En découpant en blocs le signal recu, on
aboutit & une complexité de calcul, qui reste généralement inférieur a la complexité de
la méthode traditionnelle temporelle. Le probleme a résoudre consiste donc a réaliser
la convolution linéaire a partir de la convolution circulaire de la TFD et il existe deux

solutions classiques.

La premiere méthode, appelée overlap-save [38, 41], consiste a segmenter le signal
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r(0)
7(0) :
: Ajouter |_|r(v-1 | M+N-1- R
(N =1T) M-1 zéros 0 points TFD
0 —
dat+n-1 Y_RW M+N_1_ y('())
- points TFD-! > :
w(0) (M +N-1)
w0) - :
: Ajouter w(M ~1) M+N-1- | W
L@_J PN zér0s[| 0 | points TFD

0

AM+N-1

Fi1G. 4.3 — Schéma du processus de convolution linéaire en utilisant la TFD.

r(n) en blocs qui se superposent (overlap) sur au moins M — 1 échantillons, ensuite &
garder (save) les termes de la convolution circulaire qui correspondent a la convolution
linéaire et, en dernier, a se débarrasser des échantillons affectés par la superposition. Le
nombre d’échantillons gardés est égal au nombre d’éléments qui ne sont pas superposés.
En effet, chaque bloc de B échantillons, utilisés dans le filtrage, est obtenu en décalant
la séquence r(n) de B — M + 1 échantillons. Ainsi, plus le bloc B est grand, plus faible

sera la redondance (M/B) dans le traitement est faible.

L’autre solution s’appelle overlap-add [38, 41]. Cette méthode consiste a ajouter au
moins M — 1 zéros a un bloc de N échantillons du signal pour garantir une convolution
linéaire par bloc méme si la convolution avec le filtre est circulaire. Cependant, le résultat
de cette opération ne représente pas la vraie convolution, car les zéros ne font pas partie
du signal original. En effet, apres la convolution, il faut superposer (overlap) les blocs
du méme montant de zéros que ceux ajoutés dans le signal d’entrée et additionner (add)
ces blocs. De la méme facon qui la méthode overlap-save, chaque nouveau bloc filtre

est construit en décalant la séquence r(n) de B — M + 1 échantillons.

La référence [42] indique que le facteur d’overlap optimal est M = N, ou 50%. Ainsi,

on travaillera avec une TFR de 2N points, étant /N une puissance de deux.

De plus, la plupart des algorithmes adaptatifs doivent réaliser des corrélations. Cela,
peut aussi étre fait de facon tres efficace par la TFR, quand on travaille avec des blocs
de données. En 1980, Ferrara [37] a proposé une implémentation de 1’algorithme LMS

par bloc en fréquence, connu aussi comme FBLMS (Fast Block LMS).
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En principe, la vitesse de convergence de cette technique par bloc est du méme ordre
que celle d’un filtre de taille équivalente qui fonctionne a la cadence d’échantillonnage.
Cependant, la contrainte de stabilité sur le pas d’adaptation de la technique par bloc
peut conduire a une vitesse globale plus limitée [43]. Alors, pour optimiser la rapidité
globale, il faut avoir la méme vitesse de convergence sur toutes les sorties de la TFD, et
faire appel a un algorithme LMS normalisé (NLMS), ot le pas d’adaptation pour chaque
sous-porteuse est inversement proportionnel a sa puissance. On donne le nom de Fast
Block NLMS (FBNLMS) ou Fast Block Adaptive Filter (FBAF) a cette technique.
Dans certains cas, on peut s’approcher de la vitesse de convergence du RLS, avec
une complexité beaucoup moins importante. Le schéma du récepteur FBAF avec la
technique overlap-save est montré a la figure 4.4. Dans cette figure, on peut noter
I'insertion des zéros dans le vecteur d’erreur. Ceci limite la taille de I’égaliseur a N
coefficients et garantit la convolution linéaire. Il y a une deuxiéme contrainte sur le
calcul du gradient (voir figure 4.4). La référence [44] a montré que cette contrainte
n’est pas obligatoire, mais sa non-utilisation provoque une réduction sur la vitesse de
convergence [45]. Généralement, quand cette contrainte n’est pas utilisée, on dit qu'’il
s’agit d'un Unconstrained FBAF (UFBAF)[44]. Il faut impérativement initialiser les N

derniers coefficients de w de 'UFBAF avec des zéros, sinon, la solution reste biaisée.

Dans les systemes MC-CDMA et OFDM les récepteurs effectuent 1’égalisation par
une convolution circulaire, puisqu’il est supposé que le signal recu est le résultat d’une
convolution circulaire avec le canal, c¢’est-a-dire, que le signal est périodique. Cette

propriété permet 1'utilisation d’une technique simplifiée.

4.4.2 Egalisation avec convolution circulaire : le CFBAF

La technique la plus simple consiste a filtrer N échantillons avec une TFD a N-
points, sans aucune superposition d’échantillons. Cette approche est valable si la convo-
lution du bloc de N échantillons du signal transmis, x, avec le canal, h, est cir-
culaire, ce qui se produit, par exemple, avec un préfixe cyclique qui est éliminé a
la réception. Dans ce cas, on peut écrire la convolution avec la TFD de N-points
(r =TFD Y TFD{x}TFD{h}}) et il suffit de multiplier chaque terme dans le do-

maine des fréquences par H~'(k) pour obtenir une inversion parfaite (si le canal ne
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F1G. 4.4 — Schéma du récepteur FBAF réalisé avec la méthode overlap-save.

possede pas de zéro spectral). En effet, la convolution circulaire avec le canal préserve
I'orthogonalité entre les sous-porteuses. Pour obtenir le méme résultat d’égalisation
avec un signal convolué linéairement avec le canal, il serait nécessaire d’utiliser un filtre

doublement-infini.

Comme mentionné précédemment, I'inversion du canal avec critere de forgage a zéro
n’est pas une bonne solution a cause de 'amplification du bruit et le critere EQMM est

plus intéressant. Ce critere, dans le contexte d’égalisation au niveau chip, s’écrit :

Jranrae() = B an (| 57| ) entt) w0} (45)

ou r({) est le vecteur du signal regu obtenu par la convolution circulaire du signal

transmis avec le canal et qui correspond au |+ |-iétme symbole, et w = [w(0) w(1)
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w(N — 1)]T. Il faut se rappeler que la convolution du signal recu avec le filtre est

circulaire aussi et donc, r(¢) doit étre décalé cycliquement & chaque incrément de £.

Par rapport a (4.6), en plus de la convolution circulaire avec 1’égaliseur, on n’a pas

de retard de la séquence d’apprentissage a optimiser.

La solution qui minimise ce critere est :

w= B0 (0 E {x0, (| 5] ) a0} = Ret (19)

Nu—1
avec R, = Y 02 (HH") + 07I, N, est le nombre d’utilisateurs actifs et o2 est la
I

puissance du [-ieme utilisateur, H est la matrice circulante de convolution du canal et
p=HI[10 - 0]T.

Dans le domaine fréquentiel, I’équivalent de ce critere s’écrit :

Touat(W) = E{|an(n)Con(k, n) — W (k) R(k, n) ?} (4.10)

La minimisation, en supposant E{|C,,(k,n)|?} = N quel que soit k, est obtenue

pour :
W (k) = T N H (F) (4.11)

N,—1
N|H (k)| l;] 02 + No?

ou H = TFD{h} est la réponse du canal h = [h(0) --- A(N — 1)] dans le domaine des

fréquences.
Afin de démontrer ’équivalence entre (4.9) et (4.10), on peut écrire :
W* = Fw* (4.12)

ou F est la matrice de la transformée de Fourier discrete de dimension N dont 1’élément

de la m-ieme ligne et n-ieme colonne {F},,, = e/2™mn/N,
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En développant (4.12) :

W =Fw'=F(R,) p"=F (R,))) F 'Fp* (4.13)

rr

. . . . 1Nk _ . .
mais, comme R, est circulante et son inverse est aussi, F (R,;})" F~! est diagonalisable

par la TFD [46]. Le k-ieme élément de sa diagonale est

opi(k) = {N|H(/€)|2 2 ol + NJZ} (4.14)
=0

De plus,
(
Fp*=FE {r*(é)am QND cm(@} =0 NH* (4.15)
Ainsi :
ze 0 0 NH*(0)

. 0 = - : NH*(1

F(R.) F'Fp =0 7z _ D _w
0 :
|0 e 0 U?{(le_l) | NH*(N —1)

(4.16)

On peut réaliser 'adaptation des coefficients de 1’égaliseur directement dans le do-
maine des fréquences sans aucune contrainte, contrairement au FBAF. On pourrait
utiliser I'algorithme LMS, mais afin d’accélérer la convergence, on utilise une version
dont le pas d’adaptation est normalisé par la puissance de chaque sous-porteuse. On ap-
pelle cette technique de CEBAF (Circulaire Fast Block Adaptive Filter). Les équations

de mise a jour des coefficients et estimation de la puissance sont données par :
em(k,n) = apn(n)Chp(k,n) — W*(k,n — 1)R(k,n)
h(k,n) = (1= N)og(k,n —1) + A R(k,n)[* (4.17)

g
Wi(k,n)=W(k,n—1)+ mem(k, n)R(k,n)

ol i1 est le pas d’adaptation, A est le facteur d’oubli et e,,(k,n), W,,(k,n) et 6%(k,n)
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sont respectivement l'erreur, le coefficient de I'égaliseur et ’estimation de la puissance

du signal recu a la fréquence k, pour le n-ieme symbole et pour le m-ieme utilisateur.

Le symbole égalisé et désétalé a,,(n) est calculé par :

an(n) =S R(k,n)W*(k)C*(k, n) (4.18)

Il est raisonnable de supposer que le code long est une séquence blanche. Alors, on
peut calculer la solution (4.11) directement, sans pratiquement augmenter la complexité,

comme un moindre carré :

W*(k,n) = % (4.19)
Pour calculer (4.19), il faut estimer le canal H (k) :
Aem(k, n) :A R(k,n) — H(k,n — Dan(k,n)Cp(k,n) (4.20)
H(k,n)=H(k,n— 1)+ pen(k,n)a;, (k,n)C: (k,n)
et la puissance spectrale 0% (k) de chaque sous-porteuse :
6%(k,n) = (1 — Né%(k,n — 1) + X R(k,n)|? (4.21)

Il faut noter que le pas d’adaptation de l'estimateur du canal n’a pas besoin de
normalisation, car, supposant que le code long est blanc (le signal d’entrée de 'esti-
mateur), les puissances des sous-porteuses sont égales. Ainsi, les estimateurs de chaque

sous-porteuse convergent avec la méme vitesse.

Il faut noter aussi que la vitesse de convergence dépend du nombre d’utilisateurs
actifs comme pour la technique FBAF. Plus le nombre d’utilisateurs est grand, plus
la puissance du signal est grande. Alors, le pas d’adaptation doit étre réduit pour que
I’algorithme reste stable. L’algorithme NLMS fait cette réduction automatiquement. Par
contre, ’estimation du canal peut continuer a utiliser le méme pas d’adaptation. Dans
ce cas, la puissance de 'erreur augmente a cause de la présence des autres utilisateurs.

Si 'on veut conserver le méme plancher d’erreur en régime permanent, il faut baisser
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les pas d’adaptation, ce qui permet de moyenner le bruit des autres utilisateurs et donc,

d’améliorer ’estimation du canal.

Raffinement de ’estimation du canal

La technique qui utilise I'estimation du canal (4.19) présente, comme avantage par
rapport a 'estimation directe des coefficients de 1'égaliseur par le NLMS (4.17), la
possibilité d’améliorer facilement 1’estimation de coefficients du canal en réduisant le

bruit d’adaptation.

Le principe consiste a revenir dans le domaine temporel et a exploiter, de facon
tres simple, certaines caractéristiques du canal. La référence [47] propose de fenétrer
la réponse impulsionnelle du canal estimé h avec une fenétre rectangulaire de la taille
de la valeur maximale de 1’étalement du retard du canal, de fagon a éliminer le bruit
en dehors de cette fenétre. Cependant, [47] observe que les coefficients peuvent étre
dispersés. Ainsi, au lieu d’utiliser la fenétre rectangulaire sur les coefficients qui cor-
respondent au canal, on doit le faire avec le profil de puissance du canal, en utilisant
une pondération du type EQMM. Cependant, il faut tenir compte du fait que si les
trajets ne sont pas des multiples du retard de chip, les coefficients sont corrélés, ce qui
augmente considérablement la complexité de la technique. Une autre possibilité simple
qui permet d’exploiter cette dispersion des coefficients est la technique présentée en
[5]. Cette technique considere seulement les coefficients au dela d’une fraction § du

coefficient le plus puissant :
h = TFD '{H}
Bimas = max{|h|}
) = { h(n), i [h(n)] > Bhima (4.22)

0, le cas contraire

H = TFD{h}
et on fait I'égalisation (le calcul de W) en utilisant H au lieu de H.

Cette technique est tres robuste et elle n’a besoin que d’un seul parametre a définir,
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la valeur (3. Des simulations ont montré que des valeurs de 3 entre 0,1 et 0,2 conduisent a
de bonnes performances. D’ailleurs, les gains obtenus par cette technique sont présentés

plus loin, a la section 4.6.

On peut simplifier la recherche de la valeur maximale de h et les comparaisons, en
utilisant la somme des parties réelles et imaginaires, au lieu de la valeur absolue. On
peut aussi restreindre la recherche des coefficients autour du plus fort dans la valeur

maximale de ’étalement du retard du canal, si cette information est disponible.

Il faut noter que I'on peut utiliser la méme technique avec I'estimation de la den-
sité spectrale de puissance. Cependant, 'estimation de celle-ci s’est montrée déja assez

robuste et la méthode ne présenterait aucun gain de performance.

Cependant, la technique d’égalisation nécessite 'inverse de la densité spectrale de
puissance 01}2 et donc, on est obligé de réaliser des divisions, ce qui est une opération
cotiteuse. Heureusement, on peut estimer directement l'inverse de la densité spectrale

de puissance avec des approximations, comme montré par la suite.

Simplification de I’estimation de la densité spectrale de puissance

Un inconvénient de ces deux techniques d’égalisation est I'inversion de la puissance
spectrale, qui demande une division, opération complexe quand le diviseur n’est pas
une puissance de deux. L’inversion est évitée en estimant directement l'inverse de la

puissance spectrale Les calculs de 'annexe C conduisent a 1’expression

672(k,n) = (1 + N)oz2(k,n — 1) — Aozt (n — 1, k) |R(k,n)|? (4.23)

Cette expression devient instable quand Ao 5*(k, n—1) |R(k,n)|> > (1+\)o52(k,n—
1). Pour éviter cette situation, on compare la valeur estimée avec un seuil positif € petit
tel que :
7= (1+N)og*(n = 1, k) = Aoy (k,n — 1) [R(k, n)|
e poury<e 4.24
otk =4~ PTETE 2
v le cas contraire
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La convergence de cet algorithme est pratiquement la méme que celle de 1'original
(4.21). Par exemple, soit un systeéme avec code long complexe, 64 utilisateurs actifs, un
canal H(z) = 0,73+0,65271—0,222"2 un rapport E,/N, = 15 dB et un facteur d’oubli
A = 0,0156. L’algorithme (4.21) est initialisé avec quatre fois la puissance du bruit et
l'algorithme (4.24) est initialisé avec l'inverse de cette valeur. La figure 4.5 montre
que I'évolution de l'erreur quadratique moyenne des algorithmes pour ’estimation du

spectre de puissance est la méme.

10 T T T T T
Estimation de la puissance et inversion ]
Estimation directe de 'inverse de la puissance|

EQM normalisée

10"

1 1 1 1 1 1 1 1 1
0 100 200 300 400 500 600 700 800 900 1000
symboles

Fi1G. 4.5 — Comparaison de la vitesse de convergence des algorithmes d’estimation de
I'inverse de la puissance spectrale, avec code long complexe.

Pour accélérer la convergence de 'estimateur de I'inverse de puissance spectrale, on
peut utiliser un facteur d’oubli A qui est plus faible au départ et qui augmente jusqu’a
une certaine valeur, suffisante pour poursuivre d’éventuels changements du canal ou du

nombre d’utilisateurs.
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CFBAYF sans intervalle de garde

On peut appliquer la méme technique d’égalisation sur un systeme sans intervalle
de garde. Dans ce cas, on peut s’attendre a une dégradation de performance, en raison
de leffet de superposition. De méme que pour le RAKE réalisé avec la TFD N-points,
présenté dans le chapitre 2, I'erreur due a l'effet de superposition sera d’autant plus
grande que le filtre sera plus long. Pour le cas du RAKE TFD N-points, le filtre est
égal a la taille du canal h. Dans le cas de ’égalisation par le critere EQMM, ’égaliseur
w* = F7'W* est plus long pour des canaux plus sélectifs et donc, la dégradation par
rapport au systeme avec intervalle de garde n’est pas négligeable, méme pour de faibles

valeurs de dispersion du retard du canal.

La fenétre de la TFD est calée sur le trajet le plus puissant, comme dans le cas du
RAKE fréquentiel.

La solution adaptative adoptée pour calculer I’égaliseur est donnée par (4.20) avec
(4.24). Cependant, avec un code long, les valeurs de H(k) et o%(k) ne sont pas les
mémes que celles fournies par le systeme avec intervalle de garde, puisqu’on n’a pas de

convolution circulaire.

D’abord, la puissance s’écrit :

or(k) = E{R(k,n)R*(k,n)} = E{f(k)Jr(n)r" (n)I7£7 (k)}

= f(k)JE{r(n)r" (n)}J*£7 (k) = f(k)IR,, J7£7 (k) (4.25)
= diag{FJR,, J/F"}
0 1
ou l'indice n correspond au n-ieme symbole, J = , (k) est la k-ieme ligne
1 0

de Fetr(n)=[r(nN+N—1) r(nN + N —2) --- r(n)]’. Il faut noter que dans
ce cas, avec code long, R, = U%’H’HH + 021 n’est pas une matrice circulante car la

matrice de convolution du canal H ne ’est pas et donc, les éléments de la diagonale de
Ny—1

FJR,, J"F sont seulement une approximation de N|H(k)|* > o2 + Noj. L'erreur
1=0

d’approximation par rapport au cas avec convolution circulante est d’autant plus faible
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que le rapport taille du canal par la taille de la TFD est faible.

L’estimation du canal s’écrit :

H(k) = E{ay, (n)R(k,n)Cy,(k,n)} = B{ay, (n)f (k) Jr(n)e,, (n) I7E (k) }

(4.26)
= £(k)JE{ay, (n)r(n)ey, (n) I (k)
olt cm(n) = [en(PN + N —1) cpu(nN + N —2) -+ c,(nN)|T et
[ h(0) - h(M—1) 0 0 |
0 h(0) h(M —1) :
a’ (n)r(n)ci(n)} =o 0 0 A(0) 0
E{a,(n)r(n)e,,(n)} = o . 0 h(0) WM - 1)
| 0 0 0 0. h(0) |
=o2H'
(4.27)

En effet, cette matrice H' est constituée par les N premieres colonnes de la matrice de

convolution du canal H. Il faut noter que si la matrice de convolution est circulante,
H =H

Ainsi, en reportant (4.27) dans (4.28),
H(k) = o£(k)IH' I (k)
ce qui sous forme vectorielle s’écrit :
H = diag{c’FIH'J"F} (4.28)
Tant pour I'estimation de la puissance (4.25) que pour Iestimation du canal (4.28),

plus la dispersion du retard du canal est grand, plus ’erreur des estimateurs par rapport

a la technique avec intervalle de garde est grande.

La question qui se pose est de savoir si, dans ce cas, on peut éviter ou réduire la dis-

torsion provoquée par l'effet de superposition et en méme temps utiliser les algorithmes
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(4.19) et (4.20) pour obtenir les coefficients. Cette question est traitée dans la section

suivante.

Par la suite, la technique CFBAF est toujours utilisée avec intervalle de garde, sauf

avis contraire.

4.4.3 TUne solution universelle : 'U?FBAF

D’un coté, on dispose de la technique fréquentielle basée sur la convolution circulaire
(CFBAF). Elle est tres performante et la plus simple quand le symbole étalé a été
convolué circulairement avec le canal, en utilisant un intervalle de garde sous la forme
d’un préfixe cyclique par exemple. De plus, elle permet le calcul des coefficients sans
avoir besoin de contraintes qui augmentent la complexité du calcul. Pour toutes ces
qualités, cette solution a été adoptée pour les systemes MC-CDMA et OFDM.

De l'autre coté, 'utilisation de la technique fréquentielle basée sur la convolution
circulaire ne fonctionne pas bien pour filtrer des signaux résultants d’une convolution
linéaire (DS-CDMA, par exemple), a cause des perturbations introduites par 'effet de
superposition (wrap-around). Alors, il faut utiliser la méthode overlap-save (ou overlap-
add) et introduire une contrainte sur la taille maximale de ’égaliseur. De plus, on ne
peut pas appliquer la technique d’élimination du bruit sur les coefficients du filtre en

raison de la fagon dont ils sont calculés avec le NLMS.

Du point de vue d’un récepteur universel, pour les systemes DS-CDMA, MC-CDMA
et OFDM, ces deux techniques ont en commun l'utilisation de la TFD, ce qui fa-
cilite I'implémentation. Pourtant, les facons d’adapter les égaliseurs sont nettement
différentes. Il est donc souhaitable d’introduire dans un récepteur CEFBAF, une structure
de performance équivalente au FBAF et qui permet d’égaliser le systeme DS-CDMA
sans intervalle de garde. Cet objectif peut étre atteint en faisant appel a la solution uti-
lisée pour corriger la distorsion introduite par 1'effet de superposition dans le récepteur
RAKE fréquentiel (chapitre 2), c’est-a-dire, 'utilisation d’'une TEFD plus grande, avec
2N points. Ceci permet d’utiliser directement la solution adaptative du récepteur CF-

BAF et, méme si la taille de ’égaliseur dépasse la taille maximale pour que l'on ait
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une convolution linéaire, la TFD double permet de réduire la distorsion de l'effet de
superposition a des valeurs négligeables dans la plupart des cas. Comme cette solution
ne présente ni la contrainte sur ’erreur, ni la contrainte sur le gradient, on 'appellera
U%FBAF (double unconstrained FBAF). Le schéma est présenté a la figure 4.6.

r(N~d) R(n)
: — 2N -TFD Désétalement
(N(n+2)-d -1
rNeD ) Fréquentiel (code dans le domaine
fréquentiel stocké dans la mémoire)
Estimation de O’Z(H) ou temporel (multi-codes ou codes
linverse de la | @ avec facteur d'étalement inférieur & N)
> densité spectrale > A
de puissance ~
H(@#n-1)
Retard
H
Ok
+¥ E(n) H (n)
Conjugué - - —
M Conjugué -
r-—————~>"~"~>~>~7777 |
|
[ c(nN)
| :
| co(Nn+1)-1
| WMD) 2N -TFD

Q
~

N
-~

(.) a(n)C(n)

0

r———

. |
“Faire seulement siTe code dans Ie
domaine fréquentiel n'est pas
stocké dans la mémoire

FI1G. 4.6 — Schéma du récepteur adaptatif U?FBAF.

Cette technique introduit un probleme additionnel quand on la compare a la tech-
nique CFBAF : quelle est la position optimale de la fenétre de la TFD par rapport au
symbole étalé recu? En effet, on va montrer dans la section suivante que la position
de la fenétre de la TFD est équivalente au retard de la séquence d’apprentissage de la
technique FBAF.

La densité spectrale de puissance est donnée par (4.25). Par contre, le canal estimé,
obtenu par la corrélation du signal recu avec la séquence d’apprentissage, est donné par

une formule différente de (4.28). Soit d un retard, limité entre 0 < d < N, qui controle
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la position de la fenétre de la TFD. Alors, le canal estimé s’écrit :
H(k) = B{a’, (n)R(k,n, d)C% (k,n)} = E {a;‘n(n)f(k)Jr(n, d)c (n)JHfH(k:)} (4.29)

olt ¢, (n) =1[0 - OCT(n)]T

m
N

- r(nN —d)]".

,r(n,d)=[r(Nn+2)—d—1)r(N(n+2) —d—2)

Ensuite, en développant (4.29) :
H(k) = £(k)JE{ay, (n)r(n)c, (n) }ITE7 (k)
0N—d><N (430)
=0 f(K)JIH | Oy Inuw | J7E7(R)

Oax N

ou H' est la méme matrice défini en (4.27), mais avec une dimension 2N x 2N.
On peut écrire (4.30) sous la forme vectorielle :

On_axn
H = o2diag { FIH' | Oonun  Inen | JZF? (4.31)

deN

Contrairement a la technique CFBAF sans intervalle de garde, le canal de taille M

peut étre parfaitement retrouvé a la condition que N —d > M.

Maintenant, analysons la performance de cette technique en fonction du retard d.
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4.5 Performance de la technique U?’FBAF

4.5.1 Influence du placement de la fenétre

Une question fondamentale est ’emplacement de la fenétre de la TFD, qui joue un
role trés important dans la performance de la technique U2FBAF. Pour le montrer, on
calcule I'erreur quadratique moyenne (EQM) d’un symbole étalé égalisé en fonction du
retard d qui controle I'emplacement de la fenétre de la TFD et du canal. Il faut noter
que pour calculer 'EQM d’un symbole étalé, il ne suffit pas de calculer 'TEQM d’un
chip, car la distorsion introduite par 'effet de superposition n’est pas uniforme. Comme
on suppose que les chips du systeme DS-CDMA ont tous la méme puissance, il faut
simplement moyenner 'EQM de tous les chips du symbole étalé pour obtenir 'EQM
du symbole. On la calcule dans le domaine temporel, car on peut isoler facilement les
sorties du filtre qui serviront au désétalement. De plus, on a ajouté un controle de
gain, vy, pour compenser la différence de gain entre les solutions et éviter un biais dans

I’analyse. Finalement, 'EQM s’écrit :

d+N-1

Joou(h,d) = Y E{|z(nN +k — d) — y&(n, k)[*}
k=d
d+N-1

> {E{|x(nN+k—d>y2}—vE{m<nN+k)i’*<n,k>}

k=d

— yE{&(n,k)z*(nN + k)} + v*E {|(n, k;)|2} } (4.32)
d+N-1
- Z {02 —vq" (B)JTFIWE T — ~f "WHFJq(k)
+ 72f,;1WHFJRTTJHFHWf,;H}

ou
#(n, k) = £, 'WHR(n, k) = £, 'WHFJIr(n, k)
Fpy = e 72k/2N | =0...2N — 1
F~! =F*/2N

fi, = [ Fro Fr1 -+ Fron-i ]
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W@O) 0 - 0
W 0 W(1) o0 :
: 0o 0

0 -+ 0 WEN-1)

R, — E {r(n)rf(n)} = {o?HH" + O'I?I} olt H est la matrice de convolution du canal
£, =1f;/2N

N N
E{|2(n)]’} = ;;1 f'WHFIR,, JIFAWSE H = 1 ;;1 f*WHFJR,, JIF*WT,

E{z(nN + k)3*(n,k)} = E {z(nN + k)rf (n, k) } JITFAWE, Y
E{&(n,k)z*(nN + k)} = £, 'WHFJIE {r(n, k)2*(nN + k)}

T | N —
k

h=| h(0) h(1) - h(M—l)]T

E{z(nN + k)r?(n,k)} = o2 [O -0 hf 0 O] = ql(k)

La valeur optimale de v (0.J/0v = 0) est donnée par

d+N-1

kzd p” (k)FEWHE M 4 £ "WFp(k)

V= d+N—1
2 > £ 'WHFR, FEWf 7

k=d

Pour la technique CFBAF ou la technique FBAF, 'EQM est facilement obtenue
avec un seul chip du symbole recu égalisé. Cela vient du fait que, contrairement a la
technique U?FBAF, 'EQM est la méme pour tous les chips.

Ainsi, TEQM pour la CFBAF est donnée par :

=

J(h) = E{|z(nN + k) — v2(nN + k)[?} = N (62 — ywl'p — yp/'w + 1*w'R,,w)
0

e
Il

(4.33)

avec

R, = E{r(n)r"(n)} = {o2HH" + 071} et p = E{r(n)z*(nN + N — 1)} = 02H(:, 1)
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ou H est la matrice circulante de convolution du canal et

_ pfw+wlp
- 2wHR,,w

Ainsi, il faut noter que, dans ce cas, 'EQM ne dépend pas du retard d.

Pour la technique FBAF, 'EQM du symbole étalé s’écrit :

=

-1

E{z(nN + k) — v#(nN + k,d')} (4.34)

N (07 —yw(d")p(d') — yp" (d)w(d') + v*Ww (d )R, w(d))

J(h,d)

bl

ou d est le retard de la séquence d’apprentissage et w(d') est la solution du critére
(4.6) obtenue pour le retard d’. La matrice de corrélation R, et le vecteur de corrélation
croisée sont les mémes que dans la technique U?FBAF. Le gain v est calculé de la méme

facon que pour la technique CFBAF.

Afin de faciliter 'analyse, on considére le rapport entre la puissance du bruit (o7)

2

2) comme un seul parametre défini

et la puissance de chip de tous les utilisateurs (o
comme 7 = Z—é Pour des valeurs élevées (bruit avec puissance élevée et/ou un faible
nombre d’util;sateurs), I’égaliseur sera proche d'un filtre adapté au canal. Pour des
valeurs faibles (bruit avec faible puissance et/ou beaucoup d’utilisateurs), 1’égaliseur

aura la tendance a inverser le canal.

On définit la valeur de n par rapport aux techniques sans intervalle de garde (IG).
Pour une méme valeur d'E,/N, , le n avec IG sera plus élevé, car on peut voir I'IG
comme un code. Ainsi, on suppose de fagon tres optimiste que la taille de I'lG (N;¢)
est égale a celle du canal (M) et donc :

_N+N1G
e =— "1

2

Pour tous les résultats suivants, on a utilisé N = 64, 02 = N,02, c’est-a-dire, tous

les utilisateurs ont la méme puissance et 02 = 1.
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10"

Phase minimale
— - — - Phase linéaire
— — — Phase maximale|
—8— CFBAF+IG

EQM

10

FI1G. 4.7 — MSE en fonction de la position de la TFD de la technique U?FBAF avec
n =20,01.

La figure 4.7 montre 'EQM de la technique U2FBAF pour n = 0,01 (E,/N, =17dB
et 32 utilisateurs, par exemple), un canal & phase minimale H(z) = 0,8944+0, 4472274,
un canal a phase linéaire H(z) = 0,6325 + j0,4472272 + 0,632527% et un canal a
phase maximale H(z) = 0,4472 + 0,89442~*. Tous ces canaux ont la méme réponse
en amplitude dans le domaine des fréquences. Pour un égaliseur linéaire qui essaie
d’inverser un canal a phase minimale, 'EQM est d’autant plus faible que le nombre
d’échantillons passés disponibles est grand (valeurs de d plus élevées). L'opposé est vrai
pour le cas a phase maximale. Par contre, le canal a phase linéaire est mieux égalisé
avec un retard intermédiaire. De cette facon, la position de la fenétre agit comme le
retard de la séquence d’apprentissage d’un égaliseur qui utilise une convolution linéaire
et la solution de Wiener. En fait, on peut méme établir un rapport entre le retard d
qui controle la position de la fenétre de la TFD et le retard utilisé pour la séquence
d’apprentissage de la technique FBAF. Par comparaison de 'EQM entre ces techniques,
le rapport entre les retards est proche de d = N — d.

De plus, la puissance du bruit agit aussi sur le retard. Plus la puissance du bruit
est grande (ou plus élevé est 1), plus 'égaliseur s’approche d’une configuration de filtre
adapté. Ainsi, le retard doit étre choisi de facon que les échantillons de la sortie du

canal concernant le symbole étalé soient contenus dans la fenétre de la TFD.
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Une analyse d'une technique similaire a celle-ci, avec une TFD plus grande que le
symbole étalé et absence d’intervalle de garde, a été réalisée en [48]. Dans ce travail,
seulement des canaux avec de phases aléatoire ont été utilisés. Ces simulations ont
montré qu'un retard intermédiaire donne des résultats meilleurs. Cependant, aucune

indication du rapport entre la phase du canal et la position de la fenétre n’a été donnée.

Performances par rapport a la sélectivité et la taille du canal

En effet, on peut se demander quel serait le rapport des performances entre les
techniques en fonction de la sélectivité et de la taille du canal. D’abord, la dispersion

moyenne du retard d'un canal (7) s’écrit par :

7= (4.35)

Pour des canaux avec une dispersion du retard tres élevée, ce qui correspond a des
canaux tres sélectifs et longs et qui exigent des égaliseurs linéaires tres longs, I'égaliseur
avec convolution circulaire et IG doit étre le plus performant, puisqu’il serait 1’équivalent
a un égaliseur doublement infini. Les autres sont finis et ont, comme nous ’avons vu,
un retard a optimiser. Par contre, imaginons un canal tres long mais avec la plupart
de sa puissance concentrée sur un seul coefficient et un rapport Ej/N, moyen. Dans ce
cas, ou l’égaliseur n’est pas si important, le bruit plus faible observé pour les autres

techniques compenserait I’absence d’IG.

. . . . . . , -7
Ainsi, pour analyser et illustrer ces situations, considérons le canal H(z) = %,
+p

ol « et 3 sont des variables gaussiennes complexes avec variance unitaire, p et 7 sont le
gain et le retard du deuxieme trajet respectivement. Ainsi, en fixant 7, on peut tracer
les surfaces d’erreur en fonction de p et 7. On a choisi une valeur conservative de retard
d égale & 32 pour la technique U?FBAF.

Dans les figures 4.8 et 4.9 on compare pour deux valeurs différentes de n, la surface
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d’erreur de la technique U?FBAF avec celle de la CFBAF obtenues & partir de :

Surface EQMuyzppar(p, 7,1, d = 32)
+‘r)

(4.36)

Surface EQMcrpar(p, T, UNN

2 3

Fi1G. 4.9 — Courbes de niveau pour n = 0,0158.

I
4 10

Le trait en gras indique la courbe ou les surfaces d’EQM se croisent, c’est-a-dire, ot
(4.36) est égale & un. Au dessous de cette courbe, la technique U?’FBAF est 1égerement
supérieure a la CFBAF. Au dessus de cette courbe, la situation s’inverse et la technique

CFBAF est meilleure. On s’apercoit que la technique avec intervalle de garde est plus
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Trajet 0|1 (2 |3 |4
Puissance [dB] |0 |-1|-3|-6|-9
Retard [1] 012 (6|9 |12

TAB. 4.1 — Canal utilisé pour détailler I'influence du parametre 7.

performante quand les valeurs de p et 7 sont élevées. Cependant, quand une de ces
valeurs s’affaiblit, 'U?FBAF devient plus performante. En gros, la différence entre la
performance des techniques est une fonction (non-linéaire) de I’étalement du retard du

canal.

De plus, 1 joue aussi un role important. En comparant les figures 4.8 et 4.9, on voit
que plus la valeur de 7 est élevée, plus la plage des valeurs oii la technique U2FBAF
est plus performante par rapport a la CFBAF est grande. Ainsi, il serait plus judicieux
de travailler avec la technique U2FBAF & des rapports signal & bruit plus faibles et/ou
avec un nombre plus faible d’utilisateurs. Dans le cas contraire, il est plus intéressant
d’utiliser la technique CFBAF.

Finalement, afin de mieux montrer 'influence de 7 sur les performances des récepteurs,
on présente a figure 4.10 le taux de erreur binaire (TEB) d’un systeme DS-CDMA
avec modulation QPSK, codes d’étalement du type Flash-Hadamard avec un facteur
d’étalement égal a 64 et une séquence d’embrouillage complexe a 1’émission. On suppose
un canal du type Rayleigh, dont le profil est décrit dans le tableau . Pour la technique
CFBAF, la taille de l'intervalle de garde est la taille du canal.

On peut voir a partir de la figure 4.10, pour le cas de 64 utilisateurs (pleine charge
du systeme), que la technique avec intervalle de garde devient plus performante que
les autres techniques seulement au-dela de E,/N, =15 dB. De plus, pour le cas de 16
utilisateurs, la technique CFBAF n’arrive pas a dépasser la performance des autres
techniques, qui d’ailleurs, ont la méme performance pour les deux charges du systeme
dans la plage des valeurs d’Ej,/N, simulés. Ainsi, en supposant qu'un TEB=10"2 non
codé est suffisant bas pour le codage de canal, on peut constater que les techniques sans
intervalle de garde ont la méme ou une meilleure performance que la technique avec

intervalle de garde, avec, en plus, une efficacité spectrale supérieur de 18% !

En fait, la différence peut étre encore plus importante. En effet, pour conserver
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F1G. 4.10 — Comparaison de TEB entre les techniques CFBAF, U?FBAF (d = 32) et
FBAF (d' = 32) pour le canal présenté a la table 4.5.1.

constants le débit de symbole et le facteur d’étalement, il faut augmenter, le débit de la
transmission pour compenser I’addition du préfixe cyclique et la dispersion du retard du
canal augmente avec le débit de la transmission. L’intervalle de garde considéré possede
la taille minimale, c’est-a-dire, la taille de la mémoire du canal et on peut se demander
s’il est nécessaire de couvrir, avec 'intervalle de garde, les coefficients les plus éloignés
du trajet principal dans le cas ou ils ne sont pas tres significatifs. En réalité, 1’égaliseur
avec convolution circulaire est tres sensible a 'effet de superposition, et la dégradation
apportée par cette simplification peut dépasser le gain apporté par la réduction de
I'intervalle de garde. Ce probleme est illustré a la figure 4.11 qui montre le TEB de la
technique CFBAF pour le méme canal qu’au tableau 4.5.1 quand l'intervalle de garde
est inférieur a la taille du canal. On peut voir que la performance se dégrade beaucoup

quand l'intervalle diminue.

Tous ces résultats ont été obtenus avec une estimation parfaite du canal et de la
puissance spectrale. Il faut noter que le systeme avec intervalle de garde est plus rapide
a adapter, car il a deux fois moins de coefficients a estimer, comparé aux deux autres
techniques. De plus, il permet d’estimer des coefficients pendant la phase de poursuite
du canal (régime permanent) de fagon plus précise. Dans le paragraphe suivant, on
montre qu’avec une technique de raffinement de I'estimation du canal par la sélection
des coefficients (4.22), on peut réduire considérablement 1’écart entre I’adaptation de

I'U%FBAF et la CFBAF.
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Fi1G. 4.11 — Taux d’erreur de bit pour différents tailles d’intervalle de garde pour le
canal présenté a la table 4.5.1.

4.6 Solution adaptative et comportement de la conver-

gence

Soit a comparer la convergence de I'erreur de I'estimateur du canal des techniques
CFBAF et U?FBAF avec et sans la méthode de sélection de coefficients (SC, eq. 4.22).

Le principal inconvénient de la technique U?FBAF par rapport a la technique
CFBAF avec intervalle de garde est d’avoir le double de coefficients a adapter. Cela
rend la convergence plus lente et ajoute plus de bruit en régime permanent, comme on
le verra par simulations. Alors, la méthode de sélection des coefficients prise en compte
dans ’estimation du canal permet d’éliminer, ou sinon, de réduire considérablement ces

problemes.

On n’analysera pas ici la convergence de la technique FBAF, ce qui a été fait en [45]

car, la méthode de sélection de coefficients ne s’applique pas.

Pour toutes les simulations, H (0,k) =0 et 0%(0, k) = 0 quelle que soit la fréquence
k. On a choisi le canal H(z) = 0,739+0,518271+0, 37027240, 222273, une modulation
QPSK avec E,/N,=12 dB et un seul utilisateur actif (N, = 1). On a utilisé la valeur
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G = 0,12 pour la méthode de sélection des coefficients.

Les figures 4.12 et 4.13 montrent I’évolution de 'EQM normalisée de 1’estimateur
de canal ||h — h||? et de Pestimateur de puissance |62 — &%|12/|lo%||?, ott Nrpp est la

taille de la TFD utilisée dans chaque technique, pour 'U2FBAF et la CFBAF.

10

UPFBAF
CFBAF

sans sélection

10 | des coefficients

EQM normalisée de I'estimateur de canal

avec sélection
des coefficients

/

- I
0 500 1000 1500
Symboles

F1G. 4.12 — Convergence de 'estimateur de canal, = 1,5.107%.

EQM normalisée de I'estimateur de la puissance

10°

I
0 500 1000 1500
Symboles

Fi1Gc. 4.13 — Convergence de I'estimateur de puissance, A = 0,99.

La vitesse de convergence est la méme, mais ’erreur en régime permanent est beau-

coup plus élevée pour la technique U2FBAF, particulierement pour l'estimation du
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canal. Cependant, en appliquant la méthode de sélection de coefficients de ’estimateur
de canal, les deux techniques ont des performances semblables et convergent vers un
plancher plus bas d’EQM. Autrement dit, pour un méme plancher d’erreur, 'utilisation

de SC permet d’avoir une vitesse de convergence beaucoup plus élevée.

Il est important de faire deux observations. D’abord, I'erreur d’estimation du canal
augmente avec le nombre d’utilisateurs, contrairement a l’estimation de la puissance
de chaque sous-porteuse. En effet, plus d’utilisateurs implique plus de bruit pour l'es-
timation du canal, puisque le signal de référence est immergé dans le signal des autres
utilisateurs et on ne peut pas utiliser les propriétés de corrélation du code pour les

séparer.

Par ailleurs, les simulations ont montré que la méthode de sélection de coefficients
appliquée a l'estimation de la densité spectrale de puissance n’apporte aucun gain.
Cette propriété découle du fait que le rapport signal a bruit de cet estimateur est bien

supérieur a celui de I'estimateur du canal.

Nous pouvons conclure que la présence d’autres utilisateurs et de canaux variant
dans le temps font que 'algorithme de sélection est indispensable pour 1’estimation du

canal.

Dans la partie suivante, on analyse les performances du récepteur en utilisant les

algorithmes adaptatifs et des canaux variant dans le temps.

4.7 Performance sur des canaux sélectifs et variant

dans le temps

4.7.1 Modele du canal

Pour les simulations du canal radio-mobile, on a adopté le modele de propagation

de Jakes [49], qui est décrit ci-dessous.
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D’abord, considérons le cas avec un trajet unique. On suppose que le signal est émis
par une station de base, qu’il est réfléchi et diffracté par des obstacles éloignés et qu’il
arrive finalement au récepteur. De plus, plusieurs répliques du signal, dont les retards
ne peuvent pas étre résolus au niveau chip, sont générées a partir des réflexions et
diffractions par des obstacles proches du récepteur (mobile). Un tel environnement est
présenté a la figure 4.14. On suppose qu’il n’y a pas de ligne directe entre I’émetteur
et le récepteur, c’est-a-dire, que le signal est toujours réfléchi/diffracté avant d’arriver
au récepteur. De cette fagon, 'amplitude de I’évanouissement «(t) est caractérisée par

une distribution du type Rayleigh.

Réflexion

Diffraction

Q
O
@y

Q Récepteur

Hél
) &Q/f

Emetteur

F1a. 4.14 — Propagation du trajet.

A ce trajet, on peut associer une puissance 7y et un retard de propagation 7 qui va-
rient tres lentement en fonction du déplacement du mobile. Cette variation est générale-
ment appelée d’évanouissement lent (figure 4.16) et se produit quand le récepteur passe
par une zone d’ombre, c¢’est-a-dire, quand le récepteur n’est plus illuminé par le signal.

Sans perte de généralité, dans les simulations, on considere que v est toujours constante.

De Tautre coté, I’évanouissement rapide est causé par les répliques non résolues
générées par les obstacles proches du récepteur, qui sont présentées en détail a la figure

4.15. Chacune possede une phase ¢ et une direction d’arrivé 6. On considere que les
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obstacles sont uniformément distribués autour du récepteur et donc, ¢ et € varient
uniformément entre [0, 27). La combinaison des ces répliques avec différentes phases est
responsable de 'effet d’évanouissement du canal, ¢’est-a-dire, des combinaisons parfois
destructives qui tendent a annuler le signal. Finalement, le mouvement du mobile change
la phase des répliques et donc, la facon dont ces répliques sont combinées, ce qui génere
une fluctuation rapide du gain et de la phase du signal recu (figure 4.16). Cette variation
est plus ou moins rapide en fonction de la fréquence Doppler f;, donné par :
v f,cos(f)

fu= VI (4.37)

ou v est la vitesse du mobile, f, est la fréquence de la porteuse et c¢ est la vitesse de
la lumiere. Plus la vitesse et la fréquence de la porteuse sont élevées, plus la variation
du signal est rapide. Il faut noter que, dans le modele, la direction d’arrivée de chaque
réplique est tres importante. L’effet Doppler est nul quand le signal arrive perpendicu-
lairement & la direction du mouvement (§ = +7/2) car on ne voit pas de changement
de phase sur le plan de 'onde et est maximum quand le signal arrive dans la méme
direction que le mouvement (# = 0 ou 6 = 7), c’est-a-dire, la variation sur le plan de

l'onde est maximale.

Mouvement
v

F1G. 4.15 — Détail des répliques non-résolues engendrées par des obstacles proches, ou
0 est la direction d’arrivée et ¢ et la phase de la réplique.

En considérant que chaque réplique est sinusoide complexe, le modele de Jakes s’écrit
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évanouissement lent
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évanouissement rapide
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25 I I I I I Ny
temps

F1G. 4.16 — Tllustration des évanouissements lent et rapide.

comme :
S—1

Oé(t) — 571/2 Z ejQTI'fdm COS(GS)t+¢s (438)

s=0
ou S est le nombre de sinusoides complexes utilisées pour le modele, qui a été fixé a 60
pour les simulations, fq, = vf,/c est la plus grande fréquence Doppler, et enfin 6, et

¢s sont des variables aléatoires uniformément distribuées dans l'intervalle [0, 27).

Avec (4.38), si l'on fixe le temps ¢, on peut voir que ’évanouissement est composé
de la somme de plusieurs variables complexes. Le théoreme central de la limite indique

que pour S suffisamment grand :

S—1
aft) = §71/? Zejzwfdcos(es)tws ~ N(0,02) + jN(0,0?) (4.39)

s=0

ou N est la loi normale et donc, |a(t)] suit la loi de Rayleigh, qui caractérise les canaux

sans vue directe.

L’autocorrélation du processus «(t) est donnée par :

E{a()a”(t = ()} = Jo(27f4,,C) (4.40)
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ou Jo(.) est la fonction de Bessel d’ordre zéro.

Ce résultat est plus connu sous la forme de la densité spectrale de puissance de
(4.40) :

- > Ifl < fan
F{E{a)a™(t — O)}} = 2”f"””\/l_(f‘rlfrn) (4.41)

0 le cas contraire

La figure 4.17 compare I’équation (4.41) avec la densité spectrale obtenue par la

simulation de (4.38). On peut voir que celle-ci suit bien la théorie.

T T T T T T T T
i i Simulation
! I — — — Théorie

1 L L L
-500 -400 -300 -200 -100 0 100 200 300 400 500

- fd f fréquence [Hz]
m

F1c. 4.17 — Densité spectrale de puissance pour la simulation du modele de canal et la
théorie et fy = 100 Hz.

Finalement, le signal regu r(t) s’écrit par :
r(t) = ya(t)z(t — 1) (4.42)

ou x(t) est le signal émis par le station de base.
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Le canal a trajets multiples

Le canal a trajets multiples est une extension du modele a trajet unique. Les multi-
trajets sont caractérisés par des retards qui peuvent étre résolus au niveau chip. Ainsi,
on passe d'un canal avec une réponse plate, dans le cas d'un seul trajet, a un canal

sélectif, c’est-a-dire, avec de l'interférence entre chip et entre symboles.

Comme le modele du systeme est linéaire, la contribution apportée par chaque trajet
peut étre ajoutée de facon indépendante. Dans la présence de P trajets indépendants,

le signal regu s’écrit :

P-1 S—1
T(t) — 'YpS_l/2 Z ej{QWfd COS(Hs,p)t+¢s¢p}x(t _ Tp)
p=0 s=0
- (4.43)
= Vpip(t)z(t — 7p)
p=0

4.7.2 Résultats des simulations

Les parametres des simulations ont été basés sur la norme UMTS. On a utilisé les
canaux suggérés et décrits par la norme [24], qui sont présentés dans les tables 4.2,
4.4 et 4.6. De plus, 'UMTS fournit un canal pilote pour la voie descendante, émis
tout le temps et qui peut étre utilisé par le mobile comme référence de phase pour la
démodulation cohérente et ’estimation du canal. Ce canal pilote utilise le code Flash-
Hadamard composé de ‘1’s, et sa puissance vaut 10% de toute la puissance émise par
la station de base [24]. Des symboles pilotes se trouvent également dans l'intervalle de

temps de chaque utilisateur, mais on ne les a pas utilisés pour I’estimation du canal.

Pour toutes les simulations, on a pris un facteur d’étalement N = 64 et une modula-
tion QPSK. Les coefficients des structures ont été initialisés avec les valeurs optimales
et apres mille symboles d’adaptation, on utilise les deux cents dernieres itérations pour
calculer le TEB. Ce TEB a été moyenné sur deux mille réalisations indépendantes. La
synchronisation temporelle est supposée parfaite et la référence est toujours le trajet le

plus puissant. La fréquence de la porteuse a été fixée a 2GHz. Les parametres p et A
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ITU vehicular A, vitesse 30 km/h
Retard Relatif [7,] | Puissance relative [dB]

0 0
1,19 1
2,73 -9
4,19 -10
6,64 -15
9.64 220

TAB. 4.2 — Canal ITU “vehicular A”.

ITU vehicular A, vitesse 30 km/h
16 utilisateurs | 32 utilisateurs

1 A 1 A
RAKE 6.107° — 3.107° —
RAKE SC | 1,38.10~* - 16,9.107° —

U?FBAF 7,6.107° 10,975 | 3,8.107° | 0,975
U?FBAF SC | 1,5.107* [ 0,975 | 7,5.107° | 0,975
CFBAF 1,1.107* | 0,98 | 5,7.10° | 0,98
CFBAF SC |[1,96.107* | 0,98 |9,5.107> | 0,98

TAB. 4.3 — Parametres des algorithmes pour les simulations avec le canal I'TU “vehicular
A”.

de chaque technique sont présentés dans les tables 4.3 ,4.5 et 4.7. Pour la technique de
sélection des coefficients du canal (SC), on a utilisé § = 0,12. On a simulé le RAKE
avec la TFD double, 'U2FBAF et le CFBAF avec intervalle de garde. Les simulations

dites “théoriques” ont été réalisées avec les coefficients optimaux de 1’égaliseur.

Encore une fois, on a été optimiste avec la technique avec convolution circulaire
et intervalle de garde. Dans les calculs de la puissance du bruit, on a considéré que

Ni¢ = [Tmaz/Te], méme si la longueur du canal était plus grande que Tpq., ce qui

Cas 3, vitesse 120 km/h

Retard Relatif [7,] | Puissance Relative [dB]
0 0
1 -3
2 -6
3 -9

TAB. 4.4 — Canal CAS 3.
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Cas 3, vitesse 120 km/h
16 utilisateurs | 32 utilisateurs

1 A 1 A
RAKE 1,68.107% | — 8,4.107° —
RAKE SC [2,34.107%| — |1,74107%| —

UZFBAF | 1,7.10°% | 0,95 | 8,6.10°° | 0,95
UZFBAF SC | 2,32.10°7 | 0,95 | 1,6.10~* | 0,95
CFBAF 24.10°F [ 0,95 | 1,210~ | 0,95
CFBAF SC | 28107 | 095 | 1,4.10°% | 0,95

TAB. 4.5 — Parametres des algorithmes pour les simulations avec le canal CAS 3.

Cas 4, vitesse 3 km/h

Retard Relatif [T.] | Puissance Relative [dB]
0 0
3.75 0

TAB. 4.6 — Canal cas 4.

Cas 4, vitesse 3 km/h
16 utilisateurs | 32 utilisateurs

1 A 1 A
RAKE 1,8.107° — 9.10°¢ -
RAKE SC |[34.10°| — |[1710°] —

UZFBAF | 2.10° | 0,99 | 1.107° | 0,99
UZFBAF SC | 43.10°° | 0,99 | 2,1.10~* | 0,99
CFBAF |34.10°] 0,99 | 1,7.10°%| 0,99
CFBAF SC | 28.10°| 0,99 |2,4.10°%| 0,99

TAB. 4.7 — Parametres des algorithmes pour les simulations avec le canal cas 4.
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F1G. 4.18 — Performance pour le canal ITU A (table 4.2) et N, = 16.
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F1a. 4.19 — Performance pour le canal ITU A (table 4.2) et NV, = 32.

arrive a chaque fois qu’un des retards des trajets n’est pas multiple de T..

Dans tous les cas, la technique de sélection des coefficients du canal améliore les

performances de tous les récepteurs et surtout celle de I'U2FBAF.
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F1G. 4.20 — Performance pour le canal CAS 3 (table 4.4) et N, = 16.
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F1G. 4.21 — Performance pour le canal CAS 3 (table 4.4) et N, = 32.

Avec un environnement presque stationnaire, comme pour le canal CAS 4, les per-

formances des différentes techniques sont tres proches des valeurs théoriques.

On voit tres bien la différence de performance pour I'estimation parfaite des coef-

ficients, d'une part et la version adaptative d’autre part, pour les cas correspondant a
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— Performance pour le canal CAS 4 (table 4.6) et N, = 16.
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— Performance pour le canal CAS 4 (table 4.6) et N, = 32.

une vitesse plus élevée (ITU A et CAS 3). A I'évidence, il y a encore une bonne marge

pour 'amélioration de I'estimation du canal dans les cas des canaux les plus rapides.

Une estimation par blocs des données avec interpolation, comme en [50], peut étre une

solution.
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Finalement, dans la plupart des cas simulés, la technique U?FBAF offre un niveau
de performance égal ou parfois un peu supérieur a la technique CFBAF. Ainsi, on peut
conclure que 'on peut échanger de la complexité pour de l'efficacité spectrale, puisque
I'U2FBAF est plus complexe, mais n’utilise pas 'intervalle de garde. Ce gain peut étre
faible, par exemple dans le canal cas 3, ou le gain est de 4,5% ou, moins négligeable,

arrivant jusqu’a 15% dans le canal ITU A.

4.8 Complexité de calcul

Pour les techniques CFBAF et U2FBAF, si l’on possede déja les codes d'un systeme
DS-CDMA dans le domaine fréquentiel stockés dans une mémoire, on peut n’utiliser
qu'une seule TEFD pour faire 'apprentissage et le désétalement. Dans le cas contraire,
il faut réaliser une TFD en plus pour avoir le code. Par contre, la technique avec

convolution linéaire nécessite toujours au minimum trois TFD.

Parfois, on utilise un code pilote pour faciliter 'adaptation et démodulation du
signal. Dans ce cas, on aura besoin d’introduire une troisieme TFD pour la technique
CFBAF et U2FBAF sans les codes mémorisés. De plus, comme il est possible d’affecter
plus d’un code par utilisateur (systéme multicode), afin d’augmenter son débit, il est
plus intéressant de revenir dans le temps pour effectuer le désétalement du symbole.
D’ailleurs, cela peut étre valable si les codes ont un facteur d’étalement variable. Dans
ce cas, on peut concevoir le récepteur pour le plus grand facteur d’étalement et, au cas
ou le facteur d’étalement est plus faible, on peut égaliser plus d’un symbole, avec une

seule itération de I’égaliseur.

Il faut noter qu’il suffit de faire des additions pour désétaler le symbole dans le
domaine temporel quand le code d’étalement possede un module constant, ce qui est le
cas pour 'UMTS.

Le calcul de la complexité prend en compte seulement le nombre de multiplica-
tions, sans faire de distinction entre multiplications complexes et réelles. Comme cette
opération prend beaucoup des ressources d'un FPGA (Field Programmable Gate Ar-

ray), cette métrique de complexité semble raisonnable.
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CFBAF UFBAF U’FBAF | LMS
Codes mémorisés | Jlog, F+9N | 3Nlog, N+14N | Nlogy N+18N | 2N?

Codes calculés 3N logy & +8N | 3Nlogy N+14N | 3Nlogy N+16N | 2N?

TAB. 4.8 — Complexité des techniques.

Dans les comparaisons, on n’a pas inclus l'algorithme de sélection de coefficients.

Pour la technique avec convolution linéaire, on a considéré la moins cotteuse, ¢’est-a-
dire, 'UFBAF, avec la normalisation du pas d’adaptation. Pour I’estimation de 'inverse
de la densité spectrale de puissance, on a considéré 'algorithme qui fait ’estimation
directe (4.24). Finalement, on a définit que le cott de calcul d'une TFD de N-points

réalisée avec une TFR est égal a % log, % multiplications complexes.

D’abord, il est clair que si 'on peut mémoriser les codes, les complexités des CFBAF

et U2FBAF peuvent étre réduites considérablement.

La complexité de la technique U2FBAF est & peu pres deux fois celle de la CF-
BAF. De plus, quand il faut calculer le code dans le domaine des fréquences, elle est
comparable a la complexité de 'UFBAF, avec un faible avantage pour cette derniere.
En outre, un égaliseur temporel a N coefficients adaptés par le LMS peut présenter
un cout plusieurs fois supérieur aux autres techniques. Par exemple, pour N = 64,
I'U%2FBAF avec codes mémorisés et non-mémorisés est respectivement 5,3, et 3,7 fois

moins cotteuse que le LMS conventionnel.

Il est intéressant de noter que la complexité des techniques UFBAF et U?FBAF
non-mémorisés peut étre réduite avec I'utilisation de la TFD partielle. Cette technique
est utilisée quand on veut seulement un sous-ensemble de la sortie de la TFD ou quand
seulement un sous-ensemble d’éléments de l'entrée est différent de zéro. Si 'on veut
K éléments d'un total de N éléments, cette technique permet de passer d'un cotut
de %ZOQQ% a %1092%. On peut appliquer cette simplification dans les situations de
zero padding dans le calcul du gradient, pour FUFBAF, et du code dans le domaine
fréquentiel, pour I'U?FBAF) et pour la sortie de 1’égaliseur dans le domaine temporel,

pour les deux techniques.
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4.9 Conclusion

Dans ce chapitre on a abordé le probleme de l'interférence entre utilisateurs qui est

le facteur limitant de performance des systemes CDMA.

Le RAKE, le récepteur classique des systemes CDMA, ne prend pas en compte cette
interférence et sa performance est fortement dégradée. Aussi, des récepteurs congus pour
réduire l'interférence entre utilisateurs ont été proposés. En particulier, dans la voie
descendante du systeme UTMS qui présente certaines contraintes d’opération comme
des codes longs et facteur d’étalement variable, 1’égaliseur au niveau chip se montre
pratiquement la seule solution capable de traiter le probleme de l'interférence entre

utilisateurs.

Ces égaliseurs sont en général tres longs quand ils sont réalisés avec un filtre a réponse
impulsionnelle finie. Une réalisation dans le domaine fréquentiel, par la transformée
rapide de Fourier, permet de baisser considérablement le cotit de calcul. Cependant, les
solutions pour les systemes avec et sans intervalle de garde sont différentes a I'exception
de la présence de la transformée de Fourier discrete. Cela augmente la complexité d’un

récepteur universel pour ces systemes.

Afin d’éliminer ce probleme, nous avons proposé d’utiliser 1’égaliseur du systeme
avec intervalle de garde pour le systeme sans celui-ci, mais avec une TFD de taille deux
fois supérieure au facteur d’étalement. De cette fagon, on peut réduire la distorsion

introduite par la convolution circulaire. Cette technique a été appelée U?FBAF.

Par rapport a la technique classique avec convolution linéaire, la technique U2FBAF
possede une performance théorique équivalente. En outre, sa réalisation adaptative peut
étre faite presque sans complexité additionnelle avec un algorithme du type moindre
carrés. Il est aussi possible de raffiner I’estimation des coefficients en éliminant en grande

partie le bruit d’adaptation avec une méthode de sélection des coefficients.

On a aussi étudié les performances avec intervalle de garde. On a montré que, pour
certains cas, 'utilisation de l'intervalle de garde résulte dans une perte de performance.

De plus, son insertion réduit 'efficacité spectrale.
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Finalement, on a comparé le colit de calcul des égaliseurs. La technique proposée
U2FBAF est deux fois plus cotiteuse que la technique avec convolution circulaire et inter-
valle de garde. Par rapport a la technique conventionnelle, si le code est mémorisé dans
le domaine fréquentiel, la technique proposée U?FBAF est & peu pres trois fois moins
complexe et, dans le cas contraire, ils ont presque la méme complexité. La réduction
de la complexité par rapport au filtrage temporel pour des valeurs élevées du facteur

d’étalement est également importante.



Chapitre 5

Comparaison
DS-CDMA /MC-CDMA /OFDM

Dans ce chapitre on compare les systemes DS-CDMA, MC-CDMA et OFDM sur
plusieurs aspects, tels que la sensibilité a la synchronisation, la performance sur des

canaux sélectifs et le facteur de créte.

Dans la présentation, on ne fait pas la différenciation entre la technique d’acces
multiple (sigle terminé en A) et la technique de multiplexage (sigle terminé en M) pour
éviter une surcharge des termes. En pratique, il n’y a pas de différence, sauf pour le
CDMA dans la voie montante, ou le récepteur connaitrait tous les codes actifs, ce qui

permet 'utilisation de récepteurs plus complexes.

5.1 Comparaison entre OFDM et CDMA

5.1.1 Sensibilité a la synchronisation

Pour un systeme OFDM, les sous-porteuses avec des fréquences plus élevées sont

plus sensibles a la synchronisation temporelle, car les variations de phase sont plus

135
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élevées pour ces fréquences. Ainsi, une gigue dans 1’horloge d’échantillonnage se traduit

par un bruit de phase qui augmente avec la fréquence de la sous-porteuse.

Par contre, dans le systeme CDMA, le désétalement tend a moyenner cet effet.

5.1.2 Canaux selectifs en fréquence

L’étalement de spectre crée intrinsequement de la diversité, permettant la récupéra-
tion du signal, méme en présence de nuls spectraux et brouilleurs a bande étroite. Quant
a ’'OFDM, il ne possede aucune diversité et, tres probablement, toute l'information
transmise sur la fréquence ou un nul spectral ou brouilleur est présent sera perdue. Les
erreurs provenant de ces fréquences réduisent la performance de ’OFDM. Un exemple

de ce comportement a été montré en [51].

COFDM

Si I'on ne connait pas la position de ces nuls ni des brouilleurs, une solution consiste
a introduire de la redondance et a l'exploiter a la réception. Cette redondance est
introduite par un code correcteur d’erreur, ce qui donne origine a la technique COFDM
(Coded OFDM). Pour augmenter la diversité introduite par le code, il faut utiliser
un entrelaceur qui, pour étre efficace, doit travailler dans les dimensions fréquentielle

(sous-porteuses) et temporelle (symboles OFDM).

En termes de performance, pour un méme code correcteur d’erreur, méme nombre
de sous-porteuses et égalisation par le critere de l'erreur quadratique moyenne, [52]
et [53] montrent que la technique COFDM, avec toutes les fréquences utilisées, est
équivalente a la technique MC-CDMA a pleine charge. Cependant, [52] constate qu’un
récepteur plus sophistiqué, comme un EQMM-PIC, peut avoir une meilleure perfor-
mance que le EQMM-COFDM. De plus, [53] observe que, si I'on n’utilise pas tous les
codes d’étalement pour le MC-CDMA et, de facon équivalente, on n’utilise que quelques
sous-porteuses pour le COFDM, la performance de celui-ci reste inaltérée, tandis que

celle du MC-CDMA s’améliore. L’amélioration provient du fait que, avec moins d’in-
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terférence entre les utilisateurs, la suppression des multitrajets par 1’égalisation est
réduite et on peut mieux exploiter la diversité du canal, tandis que la diversité générée
par le code correcteur d’erreur dans le COFDM reste constante, car celui-ci reste le
meme. Evidement, si 'on augmente la redondance du code correcteur d’erreur, la per-

formance du COFDM s’améliorera, mais le décodeur deviendra plus complexe.

L’OFDM avec affectation de bit et de puissance (ou water-filling)

Si ’on connait le canal et le spectre du bruit a ’émission, il est possible d’utiliser les
ressources du systeme (puissance et modulation) de fagon & maximiser la capacité pour
un certain taux d’erreur de bit. La facon optimale de faire cette opération est d’utiliser la
technique d’affectation de bit et de puissance ou water-filling [16]. La méthode consiste
a chercher la sous-porteuse ou on dépense le moins de puissance pour avoir le TEB

stipulé quand on affecte un bit a la modulation. La figure 5.1 illustre le processus.
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FiG. 5.1 — Processus de Water-Filling

A Dinitialisation de I’algorithme, on affecte le bit et la puissance a la sous-porteuse
avec le plus bas rapport bruit a gain du canal. Par contre, comme le cotit pour affecter

un bit sur la modulation croit de facon exponentielle, dans une certaine itération de
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l’algorithme, il sera plus judicieux d’affecter un bit et de la puissance sur une autre
sous-porteuse et ainsi de suite. Disons, pour un canal plat avec bruit blanc et additif,

les sous-porteuses seront également affectées.

L’OFDM avec la méthode d’affectation de bit et puissance est aussi désignée par
DMT (Discrete Multi-Tone modulation), utilisée dans les modems ADSL (Asymmetric
Digital Subscriber Line) [16].

Notons que la DMT élimine le probleme de 'OFDM, ou I'information émise était per-
due a cause d’un zéro spectral ou d’un brouilleur localisé sur une ou plusieurs fréquences.
La DMT simplement n’envoie pas de données sur les sous-porteuses problématiques,
c’est-a-dire, les sous-porteuses avec un haut rapport puissance du bruit a gain du canal,

si la contrainte de TEB n’est pas satisfaite.

Le probleme de cette technique se trouve dans son application a des canaux variant
dans le temps. Plus la variation est élevée, plus le débit du canal de retour doit étre
élevé pour transmettre a I’émetteur le rapport puissance du bruit a gain du canal de
chaque sous-porteuse ou le canal seulement dans le cas d’un bruit blanc. Dans le cas d'un
systeme TDD (Time Division Duplex), cela signifie avoir un temps entre les intervalles
de temps (time slots) de la voie descendante et de la voie montante inférieur au temps
de cohérence du canal, pour que I'émetteur puisse estimer correctement le canal vu
par le récepteur. De plus, il faut que la densité spectrale du bruit soit la méme dans

I’émetteur et le récepteur.

5.1.3 Facteur de créte

En fonction des phases et amplitudes attribuées aux sous-porteuses (sinusoides),
le signal x(t), généré a partir de leur combinaison, peut avoir une puissance de créte,
qui se produit a 'amplitude maximale du signal (zyax(t)) tres élevée par rapport a
la puissance moyenne (02). On donne le nom de PAPR (Peak-to-Average Ratio) au
rapport entre ces deux valeurs, ou, a la racine de ce rapport, le nom de facteur de créte
Fe = |2max(t)| /0. Par convention, x.(t) est souvent pris comme la valeur qui n’est

pas dépassée pendant plus de 1075 du temps [54].
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Pour supporter un facteur de créte élevé, on est obligé de travailler avec une efficacité
réduite de 'amplificateur, c¢’est-a-dire qu’il faut atténuer le signal d’entrée afin d’éviter la
saturation a la sortie de celui-ci, ce qui produit de I'interférence entre les sous-porteuses
et une perte éventuelle des données. La réduction de l'efficacité de I'amplificateur est
préjudiciable pour le mobile, car il doit dépenser plus d’énergie pour avoir une puissance
plus élevée du signal. De plus, il en est de méme pour la station de base, qui possede
déja un amplificateur cher a cause de la puissance de transmission plus élevée, puisqu’il

lui faudra un amplificateur encore plus puissant et donc, encore plus cher.

Dans le cas d’un signal a étalement de spectre, le code d’étalement permet de
controler le facteur de créte. Par exemple, pour un seul utilisateur actif, il est pos-
sible d’obtenir un signal a module constant, c¢’est-a-dire, un faible facteur de créte,
en utilisant les codes d’étalement par séquence directe (Gold, Walsh-Hadamard, codes
longs) ou une séquence complexe quadratique. Cependant, le facteur de créte augmente

avec 'addition d’autres utilisateurs.

Pour ’OFDM, la sortie de la TFD~! est la sommation de plusieurs symboles indépen-
dants (modulés par les sous-porteuses) uniformément distribués. Ainsi, par le théoreme
central de la limite, cela se rapproche d’une distribution gaussienne pour les parties
réelle et imaginaire du signal, ou, de fagon équivalente, d’une distribution Rayleigh pour
lamplitude. Cela est vrai aussi pour les systemes MC-CDMA (codes Walsh-Hadamard
dans le domaine fréquentiel) et DS-CDMA avec codes longs. Afin d’illustrer cela, la
figure 5.2 présente la densité de probabilité de 'amplitude du signal pour une TFD de
N points, pour les systemes OFDM, MC-CDMA et DS-CDMA, tous a plein charge.

Si la densité de probabilité de I’amplitude s’approche d’une distribution Rayleigh,
la valeur du facteur de créte est de 9 dB, alors qu’une sinusoide donne un facteur de
3dB.

Pour ’OFDM, il existe des techniques qui ont pour but la réduction du facteur de
créte, comme en [55] ou les symboles de l'extérieur de la modulation ont leur phase et
amplitude changées, sans qu’il y ait une dégradation dans le taux d’erreur binaire, de
facon a réduire 'amplitude maximale dans le symbole. Le probleme de cette technique
est la complexité. D’autre techniques utilisent des codes, mais qui réduisent la capacité

du systeme.
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Fic. 5.2 — Densité de probabilité pour 'amplitude des systemes OFDM, MC-CDMA
et DS-CDMA, tous a pleine charge. Signal “analogique” obtenu avec le filtrage d’un
racine de cosinus sur élevé avec un taux de sur-échantillonnage de huit et un facteur de
roll-off de 0,1.

5.1.4 La voie montante

La synchronisation parfaite entre les utilisateurs dans le cas d’un systeme CDMA
ou OFDM, est obtenue tres facilement par la station de base dans la voie descendante,
car elle possede le controle total sur le signal de tous utilisateurs et de plus, tous les

signaux passent par le méme canal, permettant des récepteurs plus simples.

La synchronisation dans la voie montante est plus difficile a réaliser. En effet, chaque
utilisateur possede un canal différent, avec un retard de propagation différent. Dans ce
cas, la solution pour le systeme CDMA est 'utilisation d’un récepteur multiutilisateurs,
ce qui demande une complexité considérable. Pour le cas de 'OFDM, sans synchroni-
sation, il y aura une énorme interférence entre les sous-porteuses et les données ne
pourront pas étre détectées correctement. Une solution pour ce probleme est la coordi-
nation de l'instant d’émission de chaque utilisateur par la station de base, qui envoie
des commandes pour que les mobiles calent leurs symboles. De plus, il faut utiliser
un préfixe cyclique de longueur au moins égale a la taille du canal le plus long. Un
préfixe cyclique plus long que nécessaire permet aussi une erreur plus grande dans la

coordination des utilisateurs, car la fenétre ou il n’y a pas d’interférence entre symboles
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est augmentée. Il est intéressant de noter que cette méme technique peut étre utilisée
avec le systeme CDMA afin de faciliter et d’augmenter la performance de la détection

multiutilisateur, puisque l'interférence restera restreinte au symbole actuel.

La synchronisation d’utilisateurs avec la coordination par la station de base est
utilisée dans la pratique par le systeme FLASH-OFDM [56], qui est un OFDMA avec
Frequency Hopping (FH) d’utilisateurs. Le FH est utilisé pour gagner de la diversité

fréquentielle et pour moyenner 'interférence des cellules voisines.

5.1.5 Controle imparfait de puissance

Le systeme CDMA doit éviter que certains utilisateurs n’émettent avec une puis-
sance plus élevée que nécessaire afin d’éviter d’augmenter inutilement l'interférence
entre utilisateurs. Généralement, la station de base envoie des commandes aux mo-
biles afin que la puissance moyenne soit presque la méme pour tous les utilisateurs. Le
controle de puissance est important aussi pour réduire l'interférence entre cellules, au

dela de l'interférence dans sa propre cellule.

D’un autre coté, 'OFDM permet une plus grand flexibilité et ne demande pas de
controle de puissance. Cependant, dans un contexte cellulaire, il est intéressant d’avoir

ce type de controle, afin de minimiser I'interférence entre cellules.

5.1.6 Estimation du canal

Dans le cas du CDMA, le code pilote ou symbole pilote est immergé dans l'in-
terférence d’autres utilisateurs. Les effets de cette interférence peuvent étre réduits
avec un pas d’adaptation plus faible, mais cette solution peut compromettre la capacité

de poursuite des canaux rapides.

Pour le systemes OFDM, on ne parle pas de code pilote, mais de sous-porteuses pi-
lotes. Généralement, on choisit un certain nombre de sous-porteuses également espacées

pour les utiliser comme des pilotes. Ce nombre de sous-porteuses détermine la taille du
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canal qui peut étre estimé. Contrairement au systeme CDMA, en supposant ’absence
de décalage de fréquence, la seule interférence présente sur le signal pilote est le bruit
additif. Cela permet d’estimer plus facilement le canal. Une fois que le canal est es-
timé sur ces sous-porteuses pilotes, on les interpole afin d’obtenir le canal sur les autres
fréquences. Cette interpolation peut étre réalisée aussi dans la dimension temporelle
afin d’utiliser I'information sur le canal d’autres symboles OFDM. Si le taux d’erreur
de symbole est suffisamment faible, on peut aussi les utiliser comme des pilotes pour

améliorer la qualité de 'estimation du canal.

Pour les deux systemes, on peut utiliser de la paramétrisation, comme la technique de
sélection de coefficients, présentée dans la sous-section 4.4.2, pour améliorer I’estimation

du canal.

Finalement, le choix entre CDMA et OFDM dépend des spécificités de 'application,
mais en général on peut dire que le CDMA offre une robustesse supérieure a ’OFDM
et que 'OFDM permet un débit supérieur au CDMA.

5.2 Comparaison entre DS-CDMA et MC-CDMA

La construction du code dans le domaine fréquentiel avec auto-corrélation parfaite
permet ’élimination de 'auto interférence et 1'utilisation d’intervalle de garde permet
la suppression de l'interférence entre symboles. Ainsi, ce code serait meilleur qu’'un
code long, par exemple. Cependant, pour des facteurs d’étalement moyens ou élevés
par rapport au canal, I'interférence entre trajets est assez faible et, pratiquement, elle
est négligeable par rapport a 'interférence entre utilisateurs. Celle-ci est, donc, la prin-
cipale source d’interférence et, pour la supprimer, le récepteur devient beaucoup plus

important que le code utilisé.

Regardons I’évolution du taux d’erreur de bit par rapport au nombre d’utilisateurs
actifs présentée a la figure 5.3. Pour cette simulation, on a utilisé les systemes avec
intervalle de garde DS-CDMA et code long, Walsh-Hadamard (WH) MC-CDMA et
Carrier Interference (CI) MC-CDMA, avec l'égaliseur au niveau chip (CFBAF) et
le décorrélateur EQMM. On montre aussi la performance de la technique U?FBAF,
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proposée dans ce mémoire pour le systeme DS-CDMA et code long. Le canal utilisé
est 'ITU A, présenté a la table 4.2, le rapport E,/N,a été fixé a 10 dB et le code
pilote possede 10% de toute I’énergie émise, comme dans la norme UMTS. Les codes
des utilisateurs ont été choisis aléatoirement dans I’ensemble du type de code utilisé et

on a considéré I'estimation parfaite des parametres des récepteurs.

107

—&— CI/MC-CDMA
—<— WH/MC-CDMA
—&— DS-CDMA

—*— DS-CDMA + U’FBAF

E /N =10 dB
b o

Décorrélateur MMSE

I I I I I
1 4 8 16 32 48 63
Nombre d'utilisateurs actifs

10°

Fi1G. 5.3 — Taux d’erreur de bit par rapport au nombre d’utilisateurs actifs. Toutes les
techniques ont 'intervalle de garde, sauf la technique DS-CDMA U?FBAF.

Dans la figure 5.3, il est intéressant d’observer que les TEB du CFBAF et du
décorrélateur EQMM sont les mémes dans les extrémes. Ce résultat était attendu
puisque, dans ces situations, les matrices de corrélation utilisées par les deux techniques
sont identiques. En outre, on peut voir que la performance du décorrélateur est dégradée
de maniere presque linéaire avec ’addition des utilisateurs, tandis que ’égaliseur au ni-
veau chip perd de la performance plus vite au début, car il ne prend pas en compte la
corrélation croisée entre les codes. Il faut noter que, dans un contexte ou le récepteur
ne connait que son code d’étalement, la réalisation pratique par une implémentation
adaptative reste restreinte a des codes courts. Dans ce cas, le MC-CDMA possede un
avantage par rapport au DS-CDMA avec code long. Cependant, on doit utiliser un al-
gorithme d’adaptation plus complexe pour avoir une vitesse de convergence équivalente
a celle de I’égaliseur CFBAF et on ne peut pas utiliser le canal pilote pour 'adaptation,
car les coefficients du décorrélateur dépendent du code utilisé. De plus, sans une tech-
nique de raffinement des coefficients comme celle utilisée dans le CFBAF, il est possible

que la différence de performance entre les décorrélateurs EQMM et CFBAF soit presque
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éliminée. Finalement, dans ce canal, la solution U2FBAF permet de mettre environ 1,6
fois plus d’utilisateurs que la technique CFBAF pour un méme taux d’erreur binaire

(TEB) avec une efficacité spectrale environ 15% supérieure.

Il faut noter que les codes ne font presque aucune différence, méme pour d’autres
valeur des rapports E,/N,. Dans la figure 5.4, on présente 1'évolution du TEB en
fonction du rapport Ej/N,, avec les mémes parametres qu’a la figure 5.3, sauf pour
le nombre d’utilisateurs qui a été fixé en 32. On en profite aussi pour montrer que la
technique U?2FBAF est applicable & d’autre systemes, comme le WH/MC-CDMA.

T T
—=&— CI/MC-CDMA
—<— WH/MC-CDMA
—&— DS-CDMA

—%— DS-CDMA + U?FBAF
[ —*— WH/MC-CDMA + U?FBAF

10’4 L L L L L L L L
0 2 4 6 8 10 12 14 16 18
E,/N, [dB]

F1G. 5.4 — Taux d’erreur de bit par rapport au rapport Ej/N, . Toutes les techniques ont
I'intervalle de garde, sauf les technique DS-CDMA et WH/MC-CDMA avec le récepteur
U2?FBAF.

Il faut noter également qu’en présence de bruit coloré ou de brouilleurs a bande
étroite non connus a I’émission, des codes plus blancs comme le WH/MC-CDMA ou la
séquence de longueur maximale pour le DS-CDMA seront plus efficaces (voir résultats
de la section 2.9).
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5.3 Conclusion

Dans ce chapitre, on a comparé brievement les systemes MC-CDMA, DS-CDMA et
OFDM.

D’abord, entre le systeme CDMA et 'OFDM, le premier présente une meilleure
performance, car il peut exploiter la diversité du canal, tandis que ’OFDM ne le fait pas.
Pour ’'OFDM, il y a deux fagon de surmonter ce probleme. La premiere est ’addition
d’un code correcteur d’erreur avec entrelacement des symboles dans le temps et en
fréquence, ce qui donne le systeme COFDM. Dans ce cas, la littérature indique que
les systemes COFDM et CDMA (avec code correcteur d’erreur aussi), égalisés avec un
récepteur EQMM, ont a peu pres les mémes performances. Cependant, le CDMA peut
profiter d’un récepteur plus avancé comme ’'EQMM-PIC pour améliorer sa performance
par rapport au COFDM. La deuxieme solution pour 'OFDM est 1'utilisation de la
technique d’affectation de bits et de puissance. Cette technique donne une souplesse
additionnelle par rapport au CDMA et permet d’avoir une capacité (ou performance)
supérieure a celui-ci. Le probleme de cette technique réside dans la nécessite de connaitre
le rapport signal a bruit a I’émission, ce qui devient compliqué avec un canal sélectif
variant dans le temps. Finalement, en termes de facteur de créte, les deux systemes sont

équivalents.

Pour la voie montante, alors qu'un systeme OFDMA permet de séparer les multiples
utilisateurs par sous-porteuses de facon relativement facile en utilisant du préfixe cy-
clique et en controlant I'instant d’émission de chacun, le systeme CDMA présente des
difficultés. Comme le signal de chaque utilisateur passe par un canal différent, leur bonne
détection dépend de I'utilisation d’un détecteur multiutilisateur, qui est plus complexe
que I’égaliseur au niveau chip ou ’égaliseur de 'OFDMA et, certainement, plus sen-
sible, car la détection d'un utilisateur dépend de la qualité estimation des canaux de

tous les autres.

En outre, en ce qui concerne les systemes DS-CDMA avec code long et MC-CDMA
avec CI et WH, les performances sont identiques, malgré ’absence d’interférence entre
trajets dans ces derniers. Cependant, si du bruit coloré ou a bande étroite est présent, la

technique MC-CDMA donne une meilleure performance a cause des codes blancs, c¢’est-
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a-dire, des codes avec une puissance uniformément distribuée sur tous les fréquences.
De plus, la technique proposée U2FBAF dans la situation présentée, permet plus d’uti-

lisateurs pour un méme rapport Ej/N, , avec une efficacité spectrale plus élevée.



Chapitre 6

Conclusion et Perspectives

L’approche dans le domaine des fréquences proposée dans ce document permet
d’avoir une vision unifiée des techniques d’étalement par séquence directe et par multi-
porteuse. Ceci ouvre la possibilité dun récepteur universel pour les systemes DS-CDMA
MC-CDMA et OFDM et qui peut, par exemple, permettre la compatibilité, entre 1’ac-
tuelle norme UTMS [24] et la proposition d’adoption de TOFDM pour le mode HSPDA
(High-Speed Downlink Packet Access) [57].

D’abord, nous montrons que le processus d’étalement et désétalement spectral par
séquence directe est identique au principe d’étalement par multiporteuse. Cependant,
I’absence d’intervalle de garde oblige & une modification dans le récepteur fréquentiel
pour les canaux a multitrajets, afin de réduire 'effet de superposition dans le processus
de filtrage. Ensuite, I'analyse des codes d’étalement dans le domaine des fréquences
permet de les comparer et de mettre en évidence les déficiences dans 1’étalement de
certains codes. De plus, I'approche fréquentielle fournit une technique élégante pour

éliminer les interférences a bande étroite et de traiter le bruit coloré.

Apres une récapitulation des techniques classiques de synchronisation de la fréquence
et de la phase de la porteuse, appliquées au systeme CDMA avec le récepteur fréquentiel,
nous proposons deux techniques autodidactes, également dans le domaine des fréquences,
pour la synchronisation temporelle. Ces techniques n’ont pas besoin de la connaissance

du code d’étalement. La premiere cherche a caler le symbole étalé recu avec le code
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d’étalement du récepteur. Cependant, la solution est biaisée quand le canal possede des
multitrajets. Ainsi, dans ce cas, on suggere 'utilisation de la technique conventionnelle,
qui est plus robuste pour cette situation, mais réalisée avec la transformée rapide de
Fourier, afin de réduire la complexité de calcul. La deuxieme technique fréquentielle
proposée cherche a affiner la synchronisation au niveau chip, elle travaille a la cadence
de chip et possede une performance similaire a d’autres techniques temporelles, mais

avec 'avantage de pouvoir exciser les interférences a bande étroite.

Comme suite du travail effectué sur la synchronisation temporelle dans le contexte
multiutilisateur, il serait envisageable de chercher une technique qui puisse faire la
différenciation des variations du canal et du retard, de fagon que la technique développée
dans ce travail puisse poursuivre le changement du retard sans avoir de problemes de

décrochage.

Dans le chapitre 4, on analyse la question de I'interférence entre utilisateurs. Apres
une revue de 1’état de l'art, on se met dans le contexte de la voie descendante de
IPUMTS, c’est-a-dire, tous les utilisateurs sont synchronisés, utilisent le méme canal
et le code d’étalement est le code long. Dans ce contexte, I’égalisation au niveau de
chip se présente comme la solution la plus pratique. La réalisation dans le domaine des
fréquences permet de combiner une implémentation avec faible cott de calcul et une
convergence plus rapide. On peut diviser la technique d’égalisation dans le domaine
des fréquences en technique avec signaux convolués circulairement, qui présuppose la
présence d’intervalle de garde a 1’émission, et technique avec convolution linéaire du si-
gnal. Malgré la présence de la transformée discrete de Fourier dans les deux techniques,
les algorithmes d’adaptation sont différents, ce qui rend plus complexe la réalisation
d’un récepteur universel. Alors, on a proposé une évolution de la technique avec in-
tervalle de garde, appelé U2FBAF, qui permet de recevoir les deux types de signaux,
sans complexité additionnelle. L'U2FBAF peut recevoir les signaux avec intervalle de
garde sans aucune perte de performance. Malgré sa sous-optimalité a cause de l'effet de
superposition pour la transmission sans intervalle de garde, il possede, dans la pratique,
le méme niveau de performance de la technique originalement congue pour ce type de
signal. De plus, on met en question 'efficacité de la solution avec intervalle de garde en
la comparant avec la technique sans celui-ci. On vérifie que, pour certaines conditions,

I'utilisation de I'intervalle de garde baisse la performance du systeme et ainsi, la perte
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d’efficacité spectrale résultant de son utilisation ne se justifie pas.

Les simulations du systeme adaptatif indiquent que l'estimation du canal est la
principale limitation de performance du systeme. La technique de raffinement des coef-
ficients permet un gain substantiel, mais on reste quand méme loin de la performance
optimale pour les canaux rapides. L’application des techniques plus robustes d’estima-

tion du canal est tres souhaitable dans ce cas.

On constate aussi que, dans le cas avec bruit blanc, les performances des systemes
DS-CDMA avec code long et MC-CDMA avec le code Walsh-Hadamard ou Carrier
Interference sont identiques. Malgré la présence d’auto interférence dans le DS-CDMA,
elle est négligeable par rapport a l'interférence entre utilisateurs, qui est la méme pour

les deux systemes.

Les performances des techniques de réception dans un systeme multi-cellulaire consti-
tuent un autre point a étudier. Dans ce méme contexte, une étude sur la performance
des systemes MIMO-CDMA, probablement la prochaine évolution des systemes de 3G,
serait intéres-sante a mener, car la plupart des études se limitent a des systemes mono-

cellulaires, en comparant avec des systemes MIMO-OFDM équivalents.

Finalement, il serait intéressant d’étendre ’analyse et les comparaisons faites dans

ce document a la technique banc de filtres.
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A L’Early-Late Gate

L’algorithme FEarly-Late Gate (ELG) est, en fait, une simplification de 1’algorithme
de maximum de vraisemblance (MV) [22]. Le signal d’erreur de 'algorithme MV est
donné par [22] :

+oo

e(k) = a(k) |F'(kT = Are) = 3 a(m)W[(k — m)T] (A.1)

m=—0oQ

ou r'(t) = :ZOO {a(m)R'(t = mT.)} + n(t), W(t) = g(t) * g'(—t), g(t) est le pulse de

transmission et dg(—t)/dt = —g'(—t), a(k) est le symbole transmis et AT = 7, — 73, ou

71, est le retard et 73, est 'estimation de celui-ci dans la k-ieéme itération.

Cependant, cette technique nécessite une somme infinie, ce qui est impossible a
réaliser en pratique. Heureusement, cette somme peut étre tronquée, car les termes
I [(k —m)T] tendent & disparaitre quand la valeur |k — m| augmente. Ainsi, nous

avons ’approximation suivante :
k+D

e(k) = a(k) [r'(kT — Amg) = Y a(m)W'[(k = m)T] (A.2)

m=k—D

De plus, 'estimation du retard n’est pas beaucoup affectée par D = 0 si on travaille
avec un petit gain de boucle. Comme h’(0) = 0, et que 7' (kT — Am,) = r(kT +T/2 —
A7) — (kT —T/2 — A7), on obtient 'algorithme ELG :

e(k) =a(k)[r(kT +T/2 - Ar,) —r(kT —T/2 — A1y,)] (A.3)
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On peut voir 'ELG comme une recherche de la symétrie de 'impulsion recue par
rapport a I’échantillon r(k7") utilisé comme référence pour effectuer la décision du sym-
bole a(k), qui est utilisé pour éliminer I'influence de la modulation. Le principe de
fonctionnement de I'ELG est le suivant. Si l'on échantillonne en retard (A7, < 0),
I'échantillon en avance (kT + T'/2 — A7) est plus faible que I’échantillon en retard
r(kT — T/2 — A1) et donc, on sait que l'on est en retard. Dans le cas contraire, la
différence s’inverse et on sait que 1’on est en avance. Si les deux échantillons sont égaux,

on est sur le bon instant d’échantillonnage (A7, = 0).

Jusqu’ici, on a considéré I'absence d’un décalage de phase, ce qui n’est pas toujours
vrai. Cependant, au lieu d’utiliser a(k), on peut utiliser le symbole avant la décision
r(kT — Ary). Celui-ci contient le décalage de phase et on peut l'exploiter de fagon
a annuler cet décalage dans le terme relatif a la différence d’échantillons. En outre,
I'utilisation de r(kT — Ar) permet de travailler dans le mode aveugle, c’est-a-dire,

non-data-aided (NDA).

Ainsi, l'erreur de I'algorithme ELG-NDA, appliqué a un systeme DS-CDMA est :

e(k) :Re{ <Nilr(kNTc+nTc—Ar)c*(n)> x

. . (A1)
nz::() {c (n) [T(kNTC+’nchAT+ C/Q) fr(kNTc+nTCfA‘rf C/Q)]}}
et puis, on met a jour ’estimation du retard, par exemple, par un intégrateur :
Trp1 = Tr + pe(k) (A.5)

ou u est le gain qui controle la largeur de bande de la boucle.



B Le Détecteur Mueller & Miller

L’algorithme Mueller & Miiller Detector (MMD) [22] est une technique qui réalise la
synchronisation temporelle a la cadence de symbole (ou chip pour le CDMA), contrai-
rement a 'ELG qui demande un sur-échantillonnage du signal regu. Pour le DS-CDMA,
'algorithme MMD-NDA (Non Decision Aided), ot on utilise le symbole désétalé avant
la décision pour éliminer I'ambiguité de phase de la modulation et le décalage de phase

du canal, est donné par :

N-1 :
e(k):Re{ ( 2_:0 r(kNTC—O—nTC—ATk)c*(n)) X

(B.1)
N—
( 2_:11 (r(kNTC+nTC—ATk)c(n—l)—r(kNTc—i-(n—l)Tc—AT)c(n))) }
et la mise a jour de I'estimation du retard peut étre faite par un intégrateur :
Trr1 = Tk + pe(k) (B.2)
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C Estimation de l’'inverse de la

densité spectrale de puissance

Dans les techniques proposées, il faut estimer l'inverse de la densité spectrale de
puissance 0]}2 du signal recu. La premiere option consiste a estimer la densité spectrale

de puissance et ensuite, inverser la valeur obtenue.

Pour estimer la densité spectrale de puissance, on utilise a la sortie de la TFD, une

fenétre exponentielle glissante :
on(n,k) = (1 = a)og(n = 1,k) + a|R(n, k)|” (C.1)

ou R(n,k) est la TFD du signal re¢u r(m) pour linstant nNT, et « est le facteur
d’oubli.

Cependant, pour 'inversion, cela exigerait une division qui est une opération com-
plexe a étre exécutée dans un DSP ou FPGA. Pour éviter ce probleme, on peut travailler

I'équation (C.1) de fagon a estimer directement 'inverse de la puissance spectrale :

1
(1 - &)&;{( - 17 k) + « |R(TL, k)|2
=05 (n—1,k)

1+ q2567°(n = 1,k) [R(n, k)[*

67 (n k) =

(C.2)

En sachant que 1+a = 1/(1—a) pour a < 1 et que ﬁ&;ﬁ(n—l, k) |R(n, k)| < 1,
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I'expression (C.2), peut étre approchée par :

a9

652 (n, k) = (14 a)or*(n — 1,k) (1 ~aa)0n (n —1,k)|R(n, k)|2) (C.3)

On peut aussi écrire que o(1+ «)/(1 — a)) = « et, reportant cette approximation en

(C.3), on obtient I'estimation de l'inverse :

652 k) = (1+a)652(n — 1,k) — (1 — )z (n — 1,k) |R(n, k)|? (C.4)

Afin d’éviter que 1’équation (C.4) devienne négative, ce qui arrive quand ad,*(n —
L, k) |R(n, k)]2 > (1+a)6z°(n — 1,k), on peut ajouter un petit seuil positif e de fagon
que :
y=(1+a)dz2(n—1,k) —aoz*(n — 1,k) |R(n, k)|?

< C.5
e =
v le cas contraire
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Fréquentiel pour les Systemes DS-CDMA et MC-CDMA

C. PANAZIO et M. BELLANGER

Conservatoire National des Arts et Métiers (CNAM) —
292, rue Saint-Martin, 75142, Paris — France — Cedex 03 — Tél: +33-(0)1 40 27 20 82

{cpanazio, bellang}@cnam.fr

Résumé : L’approche fréquentielle proposée conduit & des techniques simples et efficaces pour la synchronisation des symboles et des
chips, applicable aux systtmes DS-CDMA et MC-CDMA. La technique de synchronisation des symboles présente une variance élevée et une
non linéarité autour de la position du synchronisme de chip et doit étre complétée. Les performances obtenues avec la méthode
complémentaire proposée pour la synchronisation de chip sont équivalentes a celles de la technique Miller & Mueller Detector, et ainsi, la
technique permet un traitement au débit de chip et non au double comme la méthode « early-late gate ».

Abstract : We propose a simple and efficient frequential scheme for symbol and chip synchronisation that can be used for direct
sequence (DS) and multicarrier (MC) CDMA. The technique for symbol synchronisation presents high variance and is non linear near chip
synchronism. Therefore, we use a complementary scheme for chip synchronisation that works at chip rate and has almost the same

performance of the Miiller & Mueller Detector.

1. Introduction

Dans un systeme CDMA (code division multiple access),
une bonne synchronisation permet d’atteindre une meilleure
performance et d’augmenter la fiabilité et la capacité du
systeme. De plus, le systeme de synchronisation peut devoir
étre autodidacte, et ne pas avoir d’autres références que le
code d’étalement. Dans ce travail on traite la synchronisation
en deux étages séparés: synchronisation de symbole et
synchronisation de chip. Le premier cherche le début et la fin
du symbole étalé avec une erreur maximale de la moitié de la
période de chip (T) et le deuxieme corrige I’erreur du premier
et de poursuit d’éventuelles modifications du retard. Pour
effectuer de telles opérations, nous proposons une technique
de synchronisation pour les symboles et une autre pour les
chips, dans le domaine fréquentiel, qui peuvent s’appliquer
aux systemes DS (direct sequence)-CDMA et MC
(multicarrier)-CDMA.

2. Modeéle du systeme simulé

Etant donnée la dualité entre les systemes DS-CDMA et
MC-CDMA [1], les techniques présentées peuvent étre
utilisées pour les deux systémes. Dans ce travail, comme le
traitement du signal est fait dans le domaine fréquentiel, ce
qui est naturel pour le MC-CDMA, on a choisi d’utiliser un
systeme basé sur le DS-CDMA, puisque le développement
pour le MC-CDMA peut étre fait de maniere directe.

Afin de simplifier I’analyse, nous allons considérer
seulement un trajet et un utilisateur. Dans ces conditions, le
signal recu r(t) est fourni par :

=3 H%J) (), ht- mTc)}+n(t) ®

ou la séquence d’étalement de longueur N est représentée par
c(m) e {+1,-1}, (m)y est la fonction m mod N, le symbole de
I’utilisateur est a(m)e{-1,+1}, n(t) est le bruit gaussien et h(t)
est la réponse impulsionnelle du canal qui est donnée par :

h(t) =7 1es () * 5 (t +7) 2

0U rees(.) est la fonction cosinus surélevé, 5(.) est la fonction
de Dirac, 7 et y sont respectivement le retard et le gain
complexe du trajet.

Pour toutes les simulations, le code d’étalement a été
obtenu avec une séquence pseudo-aléatoire générée avec le
polyndéme g(x)=1+x+x° initialisé avec [1 0 0 0 0 0] et, apres,
la séquence de 63 chips a été complétée avec un chip de
valeur =1 de fagon a avoir une moyenne nulle et totalisant

N=64 chips. Sans perte de généralité, la valeur de y a été fixée
a un pour toutes les simulations.

3. Les techniques de synchronisation

3.1. Synchronisation de symbole

Afin de simplifier I’analyse, on considére I’absence du
bruit et que a(m) est toujours égal a un. Le signal recu passe
par une transformée de Fourier discréte (TFD) de taille N.
Ainsi, apres la transformation, le signal pour le m-éme
symbole est représenté par :

R(K) = N(rnf_lr(nTc)e’J'MTnk “C(KH®K) (3

ou C(k) et H(k) sont respectivement les TFD du code
d’étalement et du canal. La phase et I’amplitude du canal pour
plusieurs retards sont montrés dans la figure 1.
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Fig. 1. Amplitude et phase pour différents retards, y=1 et roll-
off a=0,22



Pour le désétalement, nous prenons U(k)=R(k)C"(k). De
cette facon, la phase de U(k) devient la phase de H(k) qui, par

définition, est égale a 2”Tkr+¢(y) pour k
N (1— a) N (1+ a) . .
& > , 5 , et proportionnelle mais non

linéaire dans cet intervalle, ou existe du repliement de spectre.

L’approche la plus simple pour effectuer une premiére
estimation consiste a calculer le premier terme de la fonction
d’auto-corrélation, c’est-a-dire I’accumulation des produits
U(k)U"(k-1). On obtient ainsi :

N-1
7= —arg UKU (k-1
272. ke T (1- )NII(ZZ"\][(l IN/2]]
e @
N i
=—arg| fe N
27 gLﬂ j
N = 2 2 2
ol B = > I Ict |ck-)|".

k=1
ke[[@-a)N /2] @+a)N/2]]

La méme approche a déja été utilisée pour la
synchronisation en OFDM avec des symboles pilotes ( [2],
par exemple ). Si on faisait la sommation en incluant la zone
du repliement de spectre, on pourrait augmenter le rapport
signal-bruit de [I’estimateur, mais on introduirait une

distorsion non désirée au voisinage du synchronisme de chip.
On peut voir cette distorsion dans la figure 2(b), ot on utilise
un systeme avec roll-off o = 0,22.
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Fig. 2. (a) Retard estimé et (b) retard estimé au voisinage

de la situation de synchronisme de symbole et de chip

La figure 3 présente la convergence d’une réalisation de
I’algorithme en utilisant un filtre simple du type

2
Teslime’ (n+l): Tsslime’ (n) +y%arg[ﬂe] N J .
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Fig. 3. Convergence de la technique de synchronisation de
symbole avec 7= 10T, E,/N, = 14 dB, o = 0,22 et 2= 0,01.

En regardant la figure 3, on peut déja constater que cette
technique possede une variance considérable. L’origine de
cette variance découle de la multiplication des termes du bruit
contenus en U(k) et U(k-1) qui font augmenter la variance du

bruit et, en conséquence, la variance de I’estimation du retard.
N-1

2 UK

i=0
moyenne de cette valeur) avec un seuil, afin de détecter quand
passer a la synchronisation de chip et arréter le processus de
synchronisation de symbole.

Il faudrait aussi comparer la valeur (ou une

3.2. Synchronisation de chip

Pour la synchronisation de chip, il est possible d’exploiter
les propriétés des termes U(k). En effet, la phase de U(k) est
proportionnelle au retard du canal, comme le montre la figure
1. En supposant une erreur de synchronisation voisine de
+0,5T,, pour un code réel et avec y=1, le retard est
proportionnel a la quantité :

rocarctan[lm{Nilu(k)}/Re{%U(k)H (5)

Si N est impair, la limite de sommation devient (N-1)/2
pour les parties réelles et imaginaires.

Afin de rendre cette technique insensible a la phase de y et
au code, on peut séparer r(nT.+7) en parties réelle et
imaginaire. Les relations suivantes sont vérifiées pour la TFD
G(k) d’un signal g(t) :

1 «
TFD{Re{g(t)}} =={G(k), +G (-k),
(Relo}} =31 b e

TFD{jIm{g(t)}} :%{G(k)N ~G" (k)

En reportant ces relations dans la relation (5) et en
effectuant, pour éliminer les calculs de tangente, le produit de
la partie réelle par la partie imaginaire, on obtient une
estimation généralisée pour la synchronisation de chip :

w(n)= Re{NZ/Z{U(k)N +U*(—k)N}}|m{N/sz1{U(k)N U, }}Jr(?)
Re{ /2{—jU(k)N + jU*(_k)N}}Im{N/H

=0

(=jU k), + jU*(—k)N}}

k=1



Si N est impair, le limite de sommation devient (N-1)/2
pour les parties réelles et imaginaires.

Cette technique est insensible a une rotation de phase, elle
possede une certaine résistance a I’offset de fréquence et elle
a une performance similaire a celle de la technique Miiller &
Mueller Detector (MMD) [3][4].

Encore, si on regarde la figure 1, on peut s’apercevoir,
étant donné un retard z, que la partie imaginaire de H(k) varie
selon la valeur de k. Ainsi, basé sur I’idée de la technique du
«maximum ratio combining», on peut pondérer Ila
sommation de la partie imaginaire de (7) avec un gain
proportionnel a la partie imaginaire de H(k) pour un petit 7, de
fagon a avoir une meilleure performance autour du point de
synchronisme.

Sans la multiplication par U*(k-1), la puissance du bruit est
réduite, mais on n’a pas la capacité de corriger des retards
plus grands que T.. On peut voir cette caractéristique par la
courbe « S » qui a la pente normalisée & I’origine (7= 0) et est
donnée a la figure 3.
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Fig. 3. La courbe « S » de la technique proposée.

La mise a jour du retard est faite avec
Tostims (N +1) = Toins (N) + 4V, maiice (N) - Symbole par symbole.
La figure 4 montre des comparaisons entre la technique
proposée et la technique early-late gate (ELG) [3][4] qui est
généralement utilisée pour faire la synchronisation de chip
pour les systemes DS-CDMA. L’ELG utilise le méme
processus de mise a jour que notre proposition et le pas
d’adaptation g est égal & 0,0391, ce qui représente une largeur
de bande de boucle normalisée égale a 1.10° pour les deux

techniques.
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Fig. 4. Erreur d’estimation dans le temps. Paramétres
7=0,5, Exs/N,=10 dB, .

4. Reésultats

Afin de comparer la performance de chaque technique, on
montre dans les figures 5 et 6 la variance normalisée de
I’estimation du retard pour chaque technique et pour la borne
de Cramér-Rao Modifiée (BCRM) [4]. Cette borne est donnée
par :

o=l 1 (8)
T 4r'¢ By
N

0

ou E¢/N, est le rapport énergie de symbole par densité
spectrale du bruit qui, dans notre cas, est égal a Ep/N, et & est
un paramétre sans dimensional qui est dépendant de
| ‘impulsion de transmission/réception. Pour un cosinus

surélevé :
(1 , 8
: 7(5*“ (1;TD ©

Pour la technique de synchronisation de chip améliorée
avec la pondération, on a utilisé un retard z=0,1 pour extraire
les coefficients de pondération .

Pour la technique de synchronisation de symbole, on a
utilisé une moyenne faite sur 50 symboles qui est équivalent a
la méme B, T utilisée dans les simulations ci-dessous. Le
moyennage permet de réduire la variance de I’estimateur par
rapport a un systéme bouclé pour faible valeurs de E¢/N,.

T=—=——F —— — —1———— 3 ————3
Symbole (sans le repliement) H
Symbole (avec le repliement) ||
-y Chip i
Chip amélioré

Variance normalisée de I'estimation du retard

E(/N, [dB]

Fig. 5. Variance normalisée de I’estimation du retard pour
B, T=1.10" et 0=0,22.
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Fig. 6. Variance normalisée de I’estimation du retard pour
B.T=1.10" et 0=0,75.

Premiérement, on peut noter que la variance de la
technigue  de  synchronisation de  symbole  est
considérablement plus mauvaise que celle des autres
techniques. Cette différence de performance justifie
I’utilisation d’autres techniques pour faire la synchronisation
fine et la poursuite. En plus, I"utilisation des fréquences hors
de la zone de roll-off n’apporte pas de dégradation de
performance pour a=0,22, mais par contre pour a=0,75, la
dégradation est trés visible.

Deuxiémement, la technique proposée pour faire la
synchronisation de chip ne souffre pas de bruit-propre comme
I’ELG. L’explication découle de I’absence d’échantillons
avec interférence entre symboles avec notre technique et le
MMD, alors que |‘ELG utilise des échantillons avec
interférence. Quant a la performance, notre technique est
équivalente a la technique MMD, alors que notre technique
améliorée par la pondération réussit a augmenter la
performance de 1 dB environ. Il est intéressant de noter que
notre technique, comme la MMD, souffre de dégradation de
performance avec I’augmentation du factor de roll-off.

5. Conclusion et Perspectives

L’approche utilisée pour la synchronisation de symbole
permet également de réaliser la synchronisation de chip.
Cependant, sa précision est insuffisante pour les faibles
rapports signal a bruit et elle est complétée par une technique
fréquentielle spécifique qui travaille au débit de chip et a une
performance de variance d’estimation équivalente a la
technique Mueller & Miiller. La technique fréquentielle peut
étre améliorée autour du point de synchronisme avec une
pondération de chaque sous-porteuse. Par ailleurs, les deux
techniques peuvent étre améliorées avec la pondération de

chaque sous-porteuse en présence de bruit coloré, par
exemple.

La suite de ce travail consistera a analyser le
comportement de ces techniques dans la situation de
multitrajets. Il faut également remarquer que la
synchronisation peut étre perturbée par la présence d’autres
utilisateurs, en fonction du type de code utilisé,
indépendamment du bruit dans le canal. Ce probléme peut
étre résolu par I’utilisation d’un égaliseur, et ce point est en
cours d’étude.

Un autre avantage de I’approche fréquentielle est de
permettre la compatibilité entre les schémas DS-CDMA et
OFDM, ce qui peut ouvrir des perspectives pour un récepteur
sans fil universel.
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Abstract — The RAKE receiver is suboptimal when
noise is non white, as in wideband CDMA systems.
Frequency domain processing provides an efficient way
to eliminate narrowband interference or exploit colored
noise and it can significantly outperform the RAKE re-
ceiver. Additionally, other functions can be carried out
directly in frequency domain, such as despreading, syn-
chronization that is crucial for performance and equal-
ization, which can mitigate multiuser interference. In
this paper we discuss the frequency domain processing
for DS-CDMA and potential gains are assessed by sim-
ulation results. An additional and important feature
is that the frequency domain receiver for DS-CDMA
also provides a common platform for MC-CDMA and
OFDM, paving the way for an universal receiver.

I. INTRODUCTION

Spread spectrum receivers are generally implemented in the
time domain: each block of received chips is correlated with the
code to recover the spread data. The transmission channel is
assumed flat and the major problem is the level of the noise,
which is presupposed to be white and Gaussian, leading to a
spreading gain equal to the length of the code.

The assessment of the performance of spread spectrum is not
so simple and straightforward when the transmission channel
and the noise cannot be assumed flat, as in wideband CDMA
(Code Division Multiple Access) systems.

Non flat channel generates multiuser interference. Colored
noise may arise from co-channel interference for example. Nar-
rowband interference may be generated by means of intentional
jamming, cross-modulation and intermodulation from adjacent
narrowband system, harmonic distortion, interference of high
clock computers and other electronic equipments.

An elegant approach to introduce the dependency of the sys-
tem performance on the channel frequency response and also
the noise spectrum, consists in analyzing the operations of the
receiver in the frequency domain. Efficient implementations
of some or all the functions of spread spectrum receivers have
even been proposed [1]-[6]. They are based on a DFT (Discrete
Fourier Transform) whose length L equals the length N of the
spreading code. References [1]-[3] exploit the fact that spread-
ing, in fact, is a multicarrier modulation, with L carriers char-
acterized by their amplitudes and their phases. The approach
is computationally intensive, but a crucial advantage is that it
provides an efficient way to eliminate narrowband interference
and exploit colored noise. In addition, a global optimization of
the receiver can be performed, including synchronization, equal-
ization and optimal detection.

Maurice Bellanger
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et Mtiers (CNAM)

292, rue Saint-Martin, 75142,
Paris - France - Cedex 03
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The purpose of the present paper is to discuss frequency do-
main despreading and assess the potential gains. The principle
of the receiver is recalled in section 2 and its main functions
are described. The impact of the noise spectrum on the per-
formance is analyzed in section 3. Section 4 is dedicated to
synchronization issues while section 5 deals with channel equal-
An important aspect of future cellular and wireless
systems is raised in the conclusion, namely the compatibility
of CDMA with the other major multicarrier technique, OFDM
(Orthogonal Frequency Domain Multiplex). In the context of
software defined radio, one can think of designing a frequency
domain receiver capable of processing both types of signals.

ization.

II. THE FREQUENCY DOMAIN RECEIVER

The spreading code of length N of a DS-CDMA (Direct Se-
quence) system can be described in the frequency domain as N
carriers characterized by their amplitudes and phases. We may
see this as the opposite of the generation of the time-domain
signal of an MC-CDMA (Multi Carrier) system.

The block-diagram of the frequency domain receiver is shown
in figure 1.

C*O
(KT N) *(0) w(0)
CHx1) w()
r(kT,N+T,)
— )

DFT

. (k)

C(N-1) W(N-1)

r(T,N(k+1)-T)

Figure 1: Frequency domain receiver schematics

The received signals are processed by blocks of the size of the
spreading code N, obtained from the continuous time function
that represents the received signal r(t) given by:

r(t):i f {a (| %]) @ (mod(m, N)) u(t = mT2) }+n(t)

=1 m=—o0
(1
where | means the [-th user, the spreading sequence is repre-
sented by ¢;(k), the user’s symbol is a;(k) € {+1,—1}, n(¢) is
the noise and h;(t) is the channel, which is given by:



P
hi(t) = Y (E)reos(t) * 8(t = 71,0) (2)
p=1

where 7¢05(.) is the raised cosine function, 4(.) is the Dirac func-
tion, p means the p-th propagation path, 7, and =, ,(t) are the
path delay and the fading process obtained by the Jakes model
respectively. Since the despreading is obtained in time domain
by the code matched filter, in frequency domain the despread-
ing is done by multiplying the DFT outputs by the conjugate
of the spreading code in frequency domain, namely:

N—-1
S27Tni

Ci(i)=) ci(n)e ®

n=0

®3)

The spread symbol is recovered by the following operation:

N—-1

a(k) = Y R()C; (i) (4)

i=0

The coefficient W () is a complex gain that can be used to
equalize the received signal and/or maximize the signal-to-noise
ratio at the input of the decision device. For example, to imple-
ment the analogous of the RAKE receiver in frequency domain,
we need the channel matched filter:

Wrarkr(i) = H"(i) (5)

where H (i) is the N-point DFT of the channel impulse response.
Such technique is used in [1]. The subscript in W denotes the
criterion used to obtain the equalizer coefficient.

It is worth noting that these operations in frequency would
require a cyclic convolution of the channel with the transmit-
ted signal, but this hypothesis does not hold, since the tradi-
tional DS-CDMA system does not have a cyclic prefix (CP).
This leads to a segmentation of the received delayed paths,
as illustrated in figure 2, leading to intersymbol interference
when trying to despread them and the lost of the energy of
the samples outside the DFT window. The degradation is pro-
portional to the delay of the path and its power. In order to
illustrate such performance penalty, we have simulated a DS-
CDMA system with a spreading factor equal to 64 over a chan-
nel h(t) = 0.707+0.7075(t—mT.) for various values of m. Then,
we compared the performance degradation of the frequency im-

plementation of the RAKE with the conventional one. The
result is presented in figure 3.
B N-point DFT window —08¥ —
a(n-1) a(n) a(n+1)
pD;fyed IST a(n) Lost Energy

Figure 2: N-Point DFT window and symbol despreading.

However, it is possible to overcome such problem but first,
let us describe the traditional RAKE receiver. Let the channel
be h(z) = a(0) +a(1)z™ 4+ ...+ a(M — 1)z~ The RAKE
receiver is the channel-code matched filter and it is represented
in figure 4. Initially, the received signal r(n) is processed by the
channel matched filter:

R*(1/2*) = a*(0) +a*(1)z* + - +a* (M — 1)zM~!

Performance Degradation [dB]

-7 L L L L I I
0 10 20 30 40 50 60

Second path delay [chips]

Figure 3: Performance degradation of the frequency do-
main RAKE.

paths synchronization,
phase correction
and gain ponderation

code correlation
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W (1z%)e*(1/2%)

r(n)

a”‘(l\/l—])

a*(M-1)2*
’ X X acc
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a*(M-1)2""c*(1/z%)

h*(1z%)
Figure 4: Scheme of RAKE receiver.

Such filter is responsible to synchronize the paths, correct their
phases and ponder their gains. Then, each path is correlated
with the code and summed-up to obtain the received symbol.
Since the code correlation can be done alternatively by the code
matched filter, i.e.,

c*(1/2%) = c(0) + c(1)z' 4 ... Fc(N — 1)V 1
the filter that implements the RAKE receiver is given by:

h*(1/27)e"(1/27) (6)

that has M 4+ N — 1 coefficients and that should be sampled
at each N chips to obtain the estimation of the transmitted
symbol.

Such filtering operation can be exactly reproduced in the
frequency domain if the DF'T has at least N’ = M+ N —1 points,
and therefore we do not get the performance degradation that
exists for the N-point DFT. It is worth noting that Wraxg(7)
and C} (z) must be obtained in this case by an N’-point DFT.

III. NOISE INFLUENCE IN PERFORMANCE

While the spreading-despreading process of the CDMA con-
cept provides intrinsic robustness against narrowband interfer-
ence and colored noise [7], the classical RAKE receiver is unable



to exploit these characteristics to increase the system perfor-
mance. In order to maximize the signal-to-noise ratio, we must
take into account the noise and narrowband interference power
spectral density Sy, so that the matched filter (MF) is given by:

War(i) = S (0) (7)

Note that, without the compensation for the noise, the
matched filter is exactly the RAKE receiver.

There are other receivers that can also profit of colored noise
and narrowband interference. In this paper, we are going to
given special attention to the LMMSE (Linear Minimum Mean
Square Error) chip-level equalizer. It provides a good (itera-
tive) solution to reduce the multiuser interference for CDMA
systems that uses long codes, i.e., when the spreading sequence
periodicity spans for more than a symbol period. Long codes
makes impossible to use iterative solutions at symbol level to
mitigate multiuser interference because the multiuser interfer-
ence is no longer cyclo-stationary at symbol level. The rationale
behind the LMMSE chip-level equalizer is that in downlink all
users codes pass through the same channel and thus, with the
equalization at chip-level, we can restitute the orthogonality of
the spreading codes and eliminate multiuser interference.

The LMMSE criterion in time domain is given by:

1 ®)

where s(k) is the desired user spread signal and (.)? denotes
conjugate and transpose. The dual in frequency-domain is given

by:
1o

The solution for this cost function, assuming that all users
transmit with the same power is :

Jimmse = E { ‘s(k) —wr(k)

Jimmse = E { ‘Cz(i, k)a (k) — WP ()R, k)

W - o2H(i) H (i)
LMMSE(1) = = J
s 02N, [H(D)? + 028,(i) N, [H(i)? + 523
(10)

where N, is the number of active users.

Comparing the LMMSE solution to the matched filter so-
lution (7), we can see that the LMMSE solution tends to the
matched filter when we have small values of SNR, i.e., when
the second term of the denominator of the LMMSE solution
predominates over the first one. For higher values of SNR, the
LMMSE solution tends to the zero forcing solution.

This equalization technique generally needs many coefficients
since the delay spread usually spans several chips. Therefore,
the frequency domain implementation is well-suited for mini-
mizing the computational cost burden.

In order to illustrate the performance gains for some non-
white noise conditions, we simulate a DS-CDMA system with
a 64 length Walsh-Hadamard orthogonalization code concate-
nated with a complex random scrambling code and h(z) =
0.727—0.582271 4+ 0.3642 2. The frequency receiver was imple-
mented with a 64-point FFT.
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Figure 5: Colored Gaussian noise generated with a white
Gaussian noise filtered with n(z) = 0.857 + 0.51452 1.

50

40

30

o
k=)
Zc 20~
bl -5~ RAKE
S —— LMMSE
e} —— Matched Filter
10 —
4
o i
-10 I I I I I L L
0 5 10 15 20 25 30 35 40
Input E, /N [dB]
Figure 6: Narrowband Gaussian interference generated

with a filter whose zeros are 0.8e*794697 and 0.8¢+70-5477
and the poles are 0.99¢70-4697 and (0.99¢+70-5477

For the colored noise case in figure 5, the gain is approxi-
mately 2.2 dB and for the narrowband interference in figure 6,
the gain is much more pronounced and is around 8 dB.

IV. SymMBOL AND CHIP SYNCHRONIZATION

Synchronization is a crucial aspect of communication sys-
tems. In a frequency domain receiver implementation, the po-
sition of the DFT window must be specified, i.e., we must de-
termine what is the timing of the CDMA spread symbol. After
accomplishing this task, we must pass to chip synchronization in
order to refine some misadjustment of the symbol synchroniza-
tion phase and/or compensate variations of time propagation or
sample frequency offsets.

One way of achieving symbol synchronization is to use the
correlation properties of the code. An efficient approach is to



take the inverse DFT of R(k)C7 (k), which represents the corre-
lation of the received signal with the spreading code, and search
for the maximum value that represents the path with largest en-
ergy, as reference for the DFT window. Some averaging may be
needed to reduce the noise and interference distortions.

The estimation of chip synchronization error can be executed
directly in frequency domain, for example, using a technique
described in [2]. Such technique needs only the knowledge of
the desired user spread code and provides performance similar
to the Miiller and Mueller Detector [8]. For small values of roll-
off (e.g., 0.22) it is similar to the performance of the traditional
Early-Late Gate timing error detector [8], which is commonly
used in CDMA.

It is worth noting that narrowband interferers can be de-
tected and eliminated in order to improve synchronization per-
formance.

V. MULTIUSER INTERFERENCE MITIGATION

It is well known that a frequency selective channel destroys
the orthogonality between the user codes. To solve this prob-
lem, many techniques have been developed [9]. The optimal
receiver is far too complex for practical implementation, and
thus a suboptimal, less complex, technique must be used. In
this paper we focus on linear chip-level equalization techniques
based on MMSE criterion.

We may think of two different MMSE criterion. One has the
capacity to decorrelate the users by working in the code space,
taking into account the noise and users powers. It is called
MMMSE linear multiuser detection in [11] and we will denote
LMMSE detector (LMMSED). Its cost function is given by:

(11)

where a; is the desired transmitted symbol of the I-th user, w
is a @ column vector, where @ is the equalizer length and r(k)
is also a @) column vector that contains the received samples. It
works by calculating the cross-correlation among the users and
it uses this information to eliminate multiuser interference. It is
worth noting that the frequency domain equalizer is analogous
to (11), where the only difference is that the vector r is replaced
by its frequency domain counterpart.

For synchronous users and small values of delay spread when
compared to the spreading factor, a value of Q = M + N — 1
provides already good results. For the uplink system, this re-
ceiver combats the near-far problem [11]. Nevertheless, with
asynchronous users, an infinite number of coefficients is needed
to attain optimality. A suboptimal solution for (11) can be
achieved if we use a truncated window and if we have the knowl-
edge of all the channels and spreading codes of the active users.
The same is valid for long codes systems, even synchronous
one. It is noteworthy that better performance can be achieved
for asynchronous chip and symbol CDMA systems by means of
fractionally spaced equalizers [12].

The other technique applies to the downlink, where all active
users pass through the same propagation channel. It consists
in recovering the orthogonality by equalizing the received signal
which is often referred to chip-level equalization. It works with
short or long codes systems. It has the same performance of the
linear MMSE detector for full load or one active user systems,
but it has lower performance for other load conditions. We have
called such technique of chip-level LMMSE and the criterion in
the time domain is presented in (8) and, in the frequency domain

by (9).

JLMMSED = E{|al(k) - WHr(k)|2}

Many articles (e.g., [3][4][5]) have treated the problem of fre-
quency domain equalization for DS-CDMA systems. However,
the majority of them make use of cyclic prefix, which is unreal-
istic, since, currently, there is no DS-CDMA system with cyclic
prefix.

In this work, we do not assume cyclic prefix and the mitiga-
tion of multiuser interference is demonstrated in the following
example. We assume a downlink DS-CDMA system with a 64
Walsh-Hadamard as orthogonalization code with a random com-
plex scrambling sequence, no cyclic prefix and full load. We use
the 4 path profile specified in 3GPP standard [10], with relative
delay 0, T., 27. and 37T, with the respective average power 0
dB, -3 dB, -6 dB and -9 dB. We assumed perfect knowledge
of the channel. We use an extended DFT of 2N points (128)
for both RAKE and LMMSE implementation to show the im-
pact on performance of this large DFT. For the 2N-point DFT
we make use of 32 chips of the previous symbol (pre-lap) and
consequently, 32 chips of post-lap.

10 T
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—©- LMMSE N

- LMMSE 2N
—=- RAKE one user

BER
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Figure 7: Equalization Performance

In this simulation, the RAKE implemented with N-point
DFT matches the performance of the RAKE with 2/N-point
DFT for both load cases, since the channel does not have a con-
siderable delay spread. It is worth noting that in this case the
performance of the frequency RAKE implementation perfectly
matches the performance of temporal RAKE. With respect to
the equalization technique, the performance changes dramati-
cally with the size of the DFT. It is seen in figure 7 that the
N-point DFT implementation has an error floor, while the 2/N-
point DFT implementation does not present such problem for
the simulated Ej/N, range. The error floor is mostly due to
the “wrap-around” error, that can be thought of as time alias-
ing. The use of a 2N-point DFT can be thought of as higher
“sampling rate” in frequency domain, reducing the time domain
aliasing. However, the use of a larger DFT for equalization in-
troduces also another optimization variable, that is the position
of the DFT window, i.e., the amount of pre-lap and post-lap
used in the equalization.

We must call attention to the fact that, for CP systems, it
suffices a DFT of the size of the spreading factor to attain op-
timal performance. Since the CP provides a circulant channel
matrix, the channel can be perfectly inverted by the DFT, ex-



cept if the channel delay exceeds the CP size.

An adaptive solution for the LMMSE can be easily achieved.
From (10), the denominator is the power spectral density, which
can be directly estimated from the output of the DFT. Such
procedure avoids the problem of knowing the number of active
users and the estimation of the power of the noise. The channel
can be estimated recursively in time or in frequency domain,
using a pilot channel or a training sequence of the desired user by
means of a LMS (Least Mean Square) or even a RLS (Recursive
Least Squares) algorithm. The equalizer coefficients can also be
iteratively estimated in frequency domain using a LMS based on
(9). The estimation of the power spectral density may be used
into a normalized LMS algorithm to accelerate convergence.

VI. DiscussioN, CONCLUSION AND PERSPECTIVES

A terminal that can support multimode access technologies
provides a more comfortable usage and it can minimize cost
structure of deployed systems.

In order to implement such terminal, we propose to adopt
an universal receiver for DS-CDMA, MC-CDMA, OFDM and
even single carrier transmission based on frequency domain pro-
cessing that can fulfill these requirements and can provide an
efficient receiver implementation paving the way for an universal
receiver.

One may ask why use DS-CDMA for future systems instead
of MC-CDMA. The answer is that DS-CDMA provides a con-
stant envelope for one user while MC-CDMA has large peak
to average ratio for the envelope even for one user. Another
reason is that the addition of CP complicates considerably the
synchronization process and results in redundancy that may not
be even exploited. Also, it is worth noting that MC-CDMA pro-
vides the same performance of long code DS-CDMA with CP
and a LMMSE equalizer [4]. On the other hand, OFDM sys-
tems could be interesting if power allocation and bit loading are
used.

The frequency domain receiver can offer significant gain with
respect to conventional time domain receivers. We have shown
that we can exploit the noise characteristics and gain as much
as 8 dB in comparison with the RAKE receiver. This result
shows that the use of a RAKE receiver as the standard receiver
for wideband CDMA may not be the best choice. Moreover,
such frequency receiver can efficiently implement an equalizer to
counteract multiuser access interference and near-far problems.

The chip-level equalizer can be obtained by different ways,
in time domain or in frequency domain, giving a good flexibility
for implementation. However, each one presents different char-
acteristics as quality of the estimated coefficients, convergence
rate and computational cost that must be taken into account.

For future works, a fractionally frequency implementation
will also be analyzed for DS-CDMA system. Such filter can
implement a matched pulse transmission filter and timing syn-
chronization by interpolation in frequency domain, which can
greatly reduce computational cost when compared to tempo-
ral implementation. It can also provide better equalization if
there is excess bandwidth. Another aspect that should be an-
alyzed is the size of pre-lap and post-lap for DFTs larger than
the spreading factor, which can be a determinant performance
factor.
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