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Introduction 

Introduction 

Les communications mobiles tendent de plus en plus vers une globalisation des services 
(vidéoconférence, transfert de fichiers de taille importante, applications internet ... ) et une 
augmentation des débits transmis. Notamment, les systèmes de communications intra­
bâtiment dits de "quatrième génération" sont au coeur de nombreux travaux. Ces systèmes 
sont conçus pour offrir aux abonnés des débits variant de quelques kbits / s à 155 Mbits / s, 
suivant la nature des services et des terminaux. De tels débits nécessitent des bandes 
passantes très larges, qui ne sont disponibles que dans les bandes millimétriques. Le Bureau 
Européen des Fréquences a d'ailleurs identifié (au même titre que les organismes analogues 
américain et japonais) la bande de fréquences située entre 59 et 62 GHz. 

Plusieurs scénarios de LAN (Local Area Network) millimétriques sont d'ailleurs en phase 
d'évolution dans les pays précédemment cités, et des entreprises comme Motorola, Nokia, 
Ericsson et IBM développent des projets dans cette bande de fréquences. Ce domaine des 
communications de proximité est donc extrêmement porteur à moyen et long terme. Le 
projet TACT-LOMC (Liaisons entre Objets Mobiles Communicants), mené à l'IEMN, 
concerne notamment l'utilisation de la bande située autour de 60 GHz pour concevoir un 
réseau d'OMC hétérogènes, capables d'assurer des transmissions haut débit dans une 
architecture de type ad'hoc (sans contrôleur central). 

Dans ce contexte, plusieurs techniques de transmission et d'accès multiple sont 
envisageables aujourd'hui : 
- Soit un système multi-porteuses de type OFDM (Orthogonal Frequency Division 
Multiplexing) basée sur le multiplexage fréquentiel des données. La transmission des 
données en parallèle sur des porteuses orthogonales permet d'atteindre des débits 
utilisateurs élevés et une grande efficacité spectrale dans un canal sélectif en fréquence. 
C'est la solution qui a été retenue par l'ETSI, l'organisme de normalisation européen, pour 
les réseaux locaux sans fù à 5 GHz (HIPERLAN/2). Cette méthode est généralement 
couplée à un accès multiple à répartition temporelle (TDMA). 
- Soit un système simple porteuse avec accès multiple de type DS-CDMA (Direct Sequence 
Code Division Multiple Access) basée sur l'étalement de spectre par multiplication du 
signal par un code à séquence directe. L'attribution de codes orthogonaux aux différents 
utilisateurs permet d'annuler les interférences entre eux et autorise une grande capacité de 
transmission. C'est la solution choisie pour la troisième génération de systèmes de 
communication mobile (UMTS). 
- Soit un système hybride combinant les deux techniques précédentes, l'intérêt étant 
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d'associer l'efficacité spectrale de l'OFDM à la capacité de transnuss1on offerte par le 
CDMA. Il existe différentes combinaisons possibles qui se différencient par l'association 
des opérations de multiplexage fréquentiel et d'étalement de spectre, les plus prometteuses 
étant les techniques MC-CDMA (Multi Carrier CDMA) et MC-DS-CDMA (Multi Carrier 
Direct Sequence CDMA). C'est la solution envisagée dans de nombreux projets concernant 
les futurs systèmes de quatrième génération. 

Dans les systèmes de communication, des oscillateurs locaux sont intégrés au niveau de 
l'émetteur pour assurer la conversion du signal en bande de base dans la bande de 
fréquences allouée et dans le récepteur pour assurer l'opération inverse. Or dans les très 
hautes fréquences comme à 60 GHz, le développement d'oscillateurs est contraint par la 
technologie de l'étage hyperfréquence. Basé sur l'association d'un synthétiseur à fréquence 
intermédiaire (de l'ordre de quelques GHz) et d'un multiplicateur, l'oscillateur ne délivre pas 
une porteuse pure avec une fréquence et une phase constantes, mais présente des 
imperfections connues sous le nom de bruit de phase, qu'il est difficile de maintenir à un 
faible niveau. Ce bruit de phase constitue l'un des problèmes majeurs soulevé par 
l'utilisation de fréquences élevées. Il affecte le signal utile lors des opérations de conversion 
de fréquences et entraîne une dégradation des performances des systèmes de transmission. 
Par conséquent, le bruit de phase est un facteur de dégradation important à prendre en 
compte lors de la conception d'une liaison sans fll haut débit. 

Aussi nous proposons dans cette thèse d'étudier l'impact du bruit de phase sur différentes 
techniques de transmission : OFDM, DS-CDMA, MC-CDMA, MC-DS-CDMA, d'en 
déduire un ensemble de préconisations pour limiter la dégradation des performances, puis 
d'établir une comparaison entre ces techniques. 

De nombreuses études ont été publiées concernant l'effet du bruit de phase dans les 
systèmes OFDM [Poll95], [Tomb98], [Arma01J, [Wu04J (entre autres), DS-CDMA 
[Eng98], [Corv04], MC-CDMA [Tomb99J, [Stee99] et MC-DS-CDMA [Stee01]. 
Cependant, ces études diffèrent entre elles par plusieurs aspects : 
- Le modèle de bruit de phase utilisé : dans [Poll95], [Tomb98J, [Tomb99J, [Wu04], 

[Corv04), les auteurs considèrent un oscillateur local libre et le bruit de phase est 
modélisé par un processus de Wiener-Lévy. Dans d'autres approches, le bruit de phase 
est modélisé par un bruit blanc flltré pour obtenir la densité spectrale de puissance d'un 
oscillateur typique [Robe95J, [Musc95J, [Stee99J, [Arma01] ou par un processus aléatoire 
avec une distribution de Tikhonov [Eng98J, [Kim99J, 1Jian01J. 

- Les hypothèses et approximations considérées : l'hypothèse de faible bruit de phase est 
employée pour simplifier l'analyse dans [Poll95], [Robe95], [Musc95], [Stee99], 
[Arma01], et dans leurs travaux, [Tomb98J, [Tomb99], [Corv04] utilisent 
l'approximation gaussienne pour modéliser les perturbations additives liées au bruit de 
phase ~t obtenir une expression analytique du taux d'erreur binaire (fEB). 

- La présentation des résultats qui sont fournis sous plusieurs formes : rapport signal sur 
bruit (plus interférence) [Robe95J, [Stee99J, [Arma01], [Wu04], courbes de TEB 
[Tomb98J, [Tomb99], [Corv04J, dégradation du rapport Eb/NO [Robe95J, [Stee99J . 
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Il est donc difficile de comparer directement les résultats présentés dans ces différentes 
publications. Il existe quelques travaux concernant la comparaison de la sensibilité des 
différentes techniques au bruit de phase [Hich03], [Hich04] mais toujours sous l'hypothèse 
d'un faible bruit de phase et sans analyse détaillée des termes de perturbation. 

L'objectif de la thèse est de proposer une comparaison unifiée des performances des 
techniques candidates à la transmission haut débit, à savoir les techniques DS-CDMA, 
OFDM, MC-CDMA et MC-DS-CDMA, afin d'identifier la technique la plus robuste et 
donc la plus appropriée en présence de bruit de phase. 

Pour cela, le manuscrit s'articule autour de six chapitres : 

Le premier chapitre rappelle les notions fondamentales liées à une chaîne de transmission 
numérique et identifie les principales sources de perturbations survenant sur le lien de 
transmission. Parmi ces perturbations, le phénomène de bruit de phase est étudié plus en 
profondeur, notamment son origine physique (bruit thermique de l'oscillateur). Nous 
montrons comment justifier l'application du modèle de Wiener-Lévy, issu de la théorie du 
mouvement brownien, à la caractérisation du bruit blanc de fréquence d'un oscillateur libre. 

Le deuxième chapitre traite de l'influence du choix de l'impulsion de mise en forme sur les 
perturbations introduites par le bruit de phase. Dans un premier temps, nous étudions un 
système simple porteuse utilisant une impulsion rectangulaire. Outre l'obtention des 
performances en termes de TEB et de dégradation, cette étude nous permet d'établir les 
caractéristiques statistiques du terme de perturbation multiplicatif dû au bruit de phase. 
Nous discutons notamment la limite de validité de l'approximation connue sous le nom de 
"faible bruit de phase" dans la littérature [Poll95], [Stee98], [Hich03], [Corv04]. Ces 
résultats sont utilisés dans la suite de nos travaux. Nous avons ensuite considéré une 
impulsion de type RRC (Root Raised Cosine) définie principalement par son facteur de 
rolloff a et convenant à une transmission en bande limitée qui introduit de l'ISI (Inter 
Symbol Interference) dans le système. Nous proposons une étude complète et originale de 
l'évolution de la puissance des composantes perturbatrices liées à l'emploi de cette 
impulsion. Nous donnons à l'issue de ce chapitre, une préconisation concernant la valeur 
du facteur de rolloff à choisir pour améliorer la robustesse au bruit de phase. 

Le chapitre 3 étudie les conséquences de la présence du bruit de phase sur le système DS­
CDMA. L'analyse du système en présence du bruit de phase montre qu'il introduit une 
rotation de phase et une atténuation sur le symbole utile ainsi qu'une augmentation du 
niveau de MAI (Multiple Access Interference) inhérent au DS-CDMA, du fait des 
propriétés de corrélation des codes d'étalement utilisés. Nous proposons une étude de la 
MAI qui aboutit à l'expression analytique de sa puissance dans le cas des codes de Walsh. 
Nous en déduisons l'évolution de ce terme en fonction de la largeur de bande normalisée 
de l'oscillateur et du taux de charge du système. Enfin, nous utilisons les résultats 
précédents pour établir les performances du système DS-CDMA en présence de bruit de 
phase en termes de TEB et de dégradation du rapport Eb/NO. Enfin pour illustrer une 
exploitation possible des courbes de dégradation obtenues, nous nous plaçons dans le 
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cadre d'un système de transmission UMTS. 

L'OFDM présente l'avantage d'une grande robustesse vis-à-vis des multi-trajets, mais en 
contrepartie, elle est reconnue pour être plus sensible au bruit de phase que les techniques 
de transmission monoporteuse. Nous proposons une analyse des conséquences du bruit de 
phase sur cette technique de transmission dans le chapitre 4. Notamment, nous établissons 
de manière analytique et sans approximation faible bruit, l'expression de la puissance de 
l'ICI (Inter Carrier Interférence) provoquée par le bruit de phase, en fonction de la largeur 
de bande normalisée de l'oscillateur et de la position de la sous-porteuse détectée. Nous 
montrons, de plus, que l'approximation gaussienne employée dans de nombreux travaux 
[Robe95], [Musc95], [fomb98], [E1Ta01], [Cost02], [Wu02a], [Hich03], pour modéliser la 
distribution de l'ICI, n'est pas valide. Nous avons donc recours à la simulation pour obtenir 
les performances du système OFDM. Nous étudions également l'effet de la correction du 
terme de CPE (Common Phase Error) et nous montrons qu'elle apporte une amélioration 
sensible des performances lorsque le système utilise des modulations bidimensionnelles 
(QPSK et 16-QAM). Enfin, nous proposons une application des résultats obtenus sur un 
système IEEE 802.11 a, qui illustre de manière chiffrée l'impact de la correction de la CPE 
sur la robustesse au bruit de phase du système OFDM. 

Les techniques OFDM et DS-CDMA étudiées dans les chapitres 3 et 4 peuvent être 
combinées de façon à former des systèmes de transmission multiporteuses à étalement de 
spectre. Le chapitre 5 étudie deux combinaisons prometteuses dans le cadre des 
communications sans fil haut débit : le MC-CDMA (bien adapté au sens descendant de la 
transmission) et le MC-DS-CDMA (intéressant pour les deux sens de transmission mais 
plus complexe d'un point de vue implémentation). Comme pour les techniques OFDM et 
DS-CDMA, nous proposons une étude des perturbations induites sur ces systèmes par le 
bruit de phase, quel que soit son niveau. Nous fournissons une formulation analytique des 
puissances des bruits additifs survenant sur les deux systèmes (ICI-MAI pour le MC­
CDMA, ICI et MAI pour le MC-DS-CDMA). L'analyse des expressions obtenues montre 
que si le système MC-CDMA est affecté à la fois par les perturbations multiplicatives et 
additives provoquées par le bruit de phase, c'est la MAI qui est la source de perturbation 
prédominante dans le système MC-DS-CDMA, ce qui permet de simplifier le modèle du 
signal reçu. Nous présentons également les courbes de performances et de dégradation du 
rapport Eb/NO pour ces deux systèmes hybrides. 

En guise de synthèse, dans le chapitre 6, nous proposons une étude comparative des 
différentes techniques étudiées dans les chapitres précédents. Pour cela, nous établissons 
d'abord un scénario de transmission haut débit réaliste dans la bande des 60 GHz, dont 
nous fixons les caractéristiques de bande disponible, de modulation employée et de débit 
binaire utilisateur. Nous exploitons ensuite les résultats obtenus précédemment pour faire 
une première estimation de la dégradation des performances en fonction des paramètres 
propres à chaque système sur lesquels il reste un degré de liberté. Cela nous permet de fixer 
dans la dernière partie de ce chapitre un cadre d'étude pour une comparaison équitable des 
performances des techniques OFDM, DS-CDMA, MC-CDMA et MC-DS-CDMA, qui 
aboutit à l'identification de la technique la plus robuste au bruit de phase. 
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Chapitre 1 : Chaîne de communication numérique et bruit de phase 

Chapitre 1 

Chaîne de communication 
bruit de phase 

, . 
numertque et 

Ce chapitre propose un rappel sur les caractensttques fondamentaux de la chaîne de 
communication numérique sans f.ù à bande limitée. 

Dans une première partie, nous commençons par une description de ses différents 
éléments, puis nous détaillons les différentes sources de perturbations du signal émis, dont 
la perturbation dite de bruit de phase de l'oscillateur. Nous exposons les spécificités des 
techniques d'accès multiple candidates aux transmissions haut débit, auxquelles nous nous 
intéressons dans le cadre de notre étude (systèmes monoporteuse : TDMA, DS-CDMA, 
systèmes multiporteuses : OFDM-TDMA, MC-CDMA et MC-DS-CDMA). 

Dans une deuxième partie, nous nous attachons à montrer l'origine physique des 
instabilités inhérentes au fonctionnement de l'oscillateur. Nous détaillons ainsi les 
principaux types de bruits qui découlent de ces instabilités, pour nous attarder plus 
particulièrement sur le bruit de phase, sujet de l'étude de ce manuscrit. Nous abordons de 
façon succinte deux méthodes de caractérisation des instabilités de fréquence : 

- Dans le domaine fréquentiel, avec le modèle en loi de puissance (connu aussi sous 
l'appellation de modèle à 5 paramètres), qui détaille les contributions de chacun des 
processus constitutifs du bruit de phase. 
- Dans le domaine temporel, avec la variance d'Allan qui permet de caractériser les 
fluctuations de la fréquence dans le domaine temporel. 

Ensuite, nous présentons quelques modèles de bruit de phase, en nous focalisant sur le 
modèle issu de l'analogie entre bruit de phase et mouvement Brownien, le modèle de 
Wiener-Lévy fournit une modélisation mathématique aisément manipulable pour étudier le 
bruit de phase de l'oscillateur. 
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Chapitre 1 : Chaîne de communication numérique et bruit de phase 

Partie 1 Présentation d'une chaîne de . . , . 
commun1cat1on numer1que 

1.1 .1 Emetteur et récepteur 

Une chaîne de transmission est schématisée comme suit (figure 1.1): 

- Codage source - Filtre de réception 
- Codage canal <uu:puHv<1llL111f---.r- Démodulation 
-Codage binaire à symbole -Décalage de fréquence -Décodage symbole à binaire 
- Modulation - Décalage de phase - Décodage canal 
- Filtre d'émission - Bruit de phase - Décodage source 

Figure 1.1: Schéma bloc d'une chaîne de communication d'un utilisateur 

On distingue trois blocs principaux que sont l'émetteur, le canal de transmission et le 
récepteur. 

L'émetteur adapte le signal source au canal dans lequel il est transmis. Le récepteur tient 
compte des traitements sur le message source effectués à l'émission tel que le codage canal 
et la modulation pour l'estimer. 

Dans l'émetteur, on distingue notamment les fonctions suivantes : 

Le codage source supprime la redondance d'informations dans le message à transmettre 
afin d'optimiser le débit de la transmission. Shannon [Shan48] montre qu'il existe un débit 
limite en deçà duquel on ne peut compresser davantage le message. Dans cette étude, nous 
considérons une source de messages à éléments binaires indépendants et équidistribués. 

Le codage canal améliore la qualité de la liaison de la transmission, en ajoutant des bits ou 
des symboles de redondance. Les codes correcteurs d'erreurs [Macw77] offrent un gain de 
performance en terme de taux d'erreur binaire qui se fait au détriment d'une perte de débit 
utile. Pour notre étude, nous ignorons cette opération. 

Le codage binaire à symbole associe à chaque n-uplet d'éléments binaire un nombre 
complexe appelé symbole appartenant à un alphabet de taille M=2". A rapidité de 
modulation égale, le débit binaire est d'autant plus grand que le nombre M d'états de la 
modulation est grand. En contrepartie, le taux d'erreur binaire croît avec la taille de 
l'alphabet. Nous utilisons dans la suite de l'étude trois types de constellations : 
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Chapitre 1 : Chaîne de communication numérique et bruit de phase 

-La BPSK (Binary Phase Shift Keying) : modulation à deux états (n=1 bit/symbole, M=2 
éléments). 
- La QPSK (Quadrature Phase Shift Keying) : modulation à quatre états (n=2 bit/ symbole, 
M=4 éléments). 
- La 16-QAM (Quadrature Amplitude Modulation) : modulation à seize états (n=4 
bit/symbole, M=16 éléments) . 

.tlm .tlm lm 
@ <!Il> ® ® ® 

<® <® ® ® 

..... ..... 
Re Re <® ® ® ® Re 

® ® ® @ ® ® 

BPSK QPSK 16-QAM 

Figure 1.2 :Représentation des constellations des modulations BP SK, QP SK et 16-QAM 

-Le filtre d'émission limite l'occupation spectrale des signaux modulants de manière à ne 
pas interférer sur des systèmes occupant des bandes voisines. Pour s'assurer, dans le cas 
d'un canal additif gaussien, d'une absence d'interférence entre symboles induite par le 
support fréquentiel borné de l'impulsion de mise en forme, cette dernière doit vérifier le 
critère de Nyquist. L'une des impulsions les plus employées est le cosinus surélevé (RC : 
Raised Cosine, en anglais), et notamment sa forme équirépartie entre l'émetteur et le 
récepteur, le fùtre en racine de cosinus surélevé (RRC : Root Raised Cosine, en anglais). Le 
paragraphe 2.2.1 donne une description plus précise de cette impulsion. 

- La modulation consiste à transposer le spectre en bande de base du signal sur une des 
fréquences porteuses dédiées au système. 

Le signal est ensuite émis sur une antenne pour être transmis dans le canal de transmission. 

1.1.2 Sources de perturbation de la chaîne 

Tout au long de la transmission, le signal subit des perturbations diverses provenant 
notamment des signaux extérieurs au système et du bruit thermique des équipements. Le 
modèle du bruit blanc additif Gaussien est employé pour modéliser cet effet au sein de la 
chaîne. Les imperfections inhérentes au système de transmission provoquent également 
diverses perturbations sur le signal émis. Parmi les plus gênantes, on peut citer les non­
linéarités des amplificateurs de puissance, et l'instabilité des oscillateurs locaux. 
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Chapitre 1 : Chaîne de communication numérique et bruit de phase 

1.1.2.1 Bruit blanc additif gaussien 

Au cours de la transmission, le signal est systématiquement perturbé par un bruit additif, 
résultant principalement de l'agitation thermique des électrons au sein des équipements de 
réception. Ce bruit thermique est modélisé par un bruit blanc additif gaussien (A WGN : 
Additive White Gaussian Noise en anglais). Il est caractérisé par sa densité spectrale de 
puissance uniforme N 0/2. Les interférences large bande sont aussi prises en compte par le 
modèle du bruit blanc. 

1.1.2.2 Non linéarités de 1' amplificateur 

Les amplificateurs de puissance (AP) sont employés dans les communications, afin 
d'assurer une qualité donnée de transmission en terme de couverture, de débit et de taux 
d'erreur binaire. Un tel composant introduit des non-linéarités de l'amplification se 
traduisant pratiquement par un écrêtage des signaux. On distingue les distorsions 
d'amplitude du signal modulé (on parle d'effet AM/AM) et de phase (on parle d'effet 
AM/PM). [Bocc95] présente une synthèse détaillée de l'effet des non-linéarités de 
l'amplificateur sur les communications mobiles. 

1.1.2.3 Instabilité des oscillateurs 

L'oscillateur local de l'émetteur permet de transposer le signal en bande de base issu du 
filtre de mise en forme sur une fréquence porteuse et celui du récepteur transpose en bande 
de base le signal issu du canal. Les imperfections des deux oscillateurs sont de plusieurs 
sortes : 

- Le décalage en fréquence résulte d'une référence de fréquence différente dans les 
oscillateurs locaux de l'émission et de la réception. Cela se traduit par un offset de 
fréquence Llfo, qui va introduire sur le signal une rotation constante du symbole autour du 
point d'origine de la constellation émise. Pour contrecarrer cet effet, il convient de mettre 
en oeuvre un système de récupération de porteuse à la réception, afin de déterminer les 
corrections à apporter au signal 

- Le décalage de phase entraîne de la même manière que précédemment en un offset de 
phase rp0 qui va venir affecter le signal directement. 

- Enfin les oscillateurs RF en eux-mêmes ne délivrent pas une fréquence porteuse pure 
avec une amplitude, une fréquence et une phase constantes, mais présentent des instabilités 
qui affectent le signal lors des opérations de conversion de fréquences. Parmi ces 
instabilités, le bruit de phase est une fluctuation temporelle de la phase qu'il est très 
difficile de maintenir à un niveau faible dans les oscillateurs hyperfréquences à bas coût. Un 
des problèmes technologiques rencontrés dans les très hautes fréquences est en effet la 
conception d'oscillateurs faible coût avec un bruit de phase modéré. 
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Du fait de cette difficulté technologique de conception, il convient d'étudier avec le plus 
grand soin l'impact de cette perturbation sur le système. Le travail de thèse est consacré à 
caractériser l'impact du bruit de phase sur les différentes techniques d'accès multiple 
présentées plus en détail ci-après. 

De ce fait, nous ne prenons en compte que les distorsions dues au phénomène de bruit de 
phase. Nous supposons donc que les systèmes de communication étudiés bénéficient: 

-D'une réponse impulsionnelle de canal parfaite (pas de multi-trajets) 
-D'une amplification parfaitement linéaire (pas d'effet AM/ AM et AM/PM) 
- D'une estimation et d'une correction parfaites des décalages en fréquence et en phase 

Nous considérons le bruit blanc additif gaussien, afin de pouvoir comparer les 
performances des systèmes obtenues dans un canal A WGN avec et sans bruit de phase, et 
traduire l'effet du bruit de phase par une dégradation du rapport signal sur bruit. 

1.1.3 Techniques d'accès multiple envisagées 

Un système de transmission sans fù permet à plusieurs abonnés de communiquer 
simultanément. En conséquence, ils doivent se partager la ressource radio disponible. 
Parmi les techniques d'accès multiple, les plus connues sont les suivantes : 

Le Time Division Multiple Access (TDMA), ou Accès Multiple à Répartition de Temps 
(AMRT), consiste à diviser le temps en intervalles et attribuer de manière cyclique chacun 
de ces intervalles à une communication. La bande de fréquence est alors complètement 
exploitée par ce lien. Parmi les systèmes de communications sans fù exploitant cette 
technique d'accès multiple, on peut citer la norme GSM en duplexage de fréquence et la 
norme DECT en duplexage temporel. 

Le Frequency Division Multiple Access (FDMA) ou Accès Multiple à Répartition de 
Frequence (AMRF) consiste à diviser le spectre disponible en bandes de fréquences et à les 
allouer à des communications sur toute leur durée. Chaque bande de fréquence ainsi créée 
est allouée à un utilisateur du système. Ainsi, tous les terminaux peuvent émettre dans le 
même temps. C'est sur cette technique que sont basés les systèmes de communications 
analogiques de la première génération de téléphones mobiles tels que l'AMPS (Advanced 
Mobile Phone Services) aux Etats Unis, le NMT (Nordic Mobile Telephone) en Europe. 

Le Direct Sequence Code Division Multiple Access (DS-CDMA) ou Accès Multiple à 
Répartition de Code par Séquence Directe (AMRC-SD) en français autorise l'émission 
simultanée de tous les terminaux dans le même intervalle de temps et sur la même bande de 
fréquence allouée. La distinction se fait au moyen d'un code unique qui présente des 
propriétés d'autocorrélation et d'intercorrélation qui permettent de récupérer le message 
émis dans la somme de signaux interférents reçus. 
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Chapitre 1 : Chaîne de communication numérique et bruit de phase 

Le principe du DS-CDMA consiste à multiplier le signal par la séquence de code attribué à 
l'utilisateur. La figure 1.3 montre l'exemple d'une chaîne de communication DS-CDMA : 

··---ém-etteur---------- récepteur 

L-J 

LL: 
L k=O 

xu -----.®-----;------.~® 

t t 
[ c"a ... c"L-I] [ c"0 ... c\.1 ] 

' ' -----------------------------------' 

Figure 1.3: Chaîne de communication simplifiée DS-CDMA 

Si on appelle :x!' le symbole à transmettre pour l'utilisateur u, et c" la séquence de code 
attribuée à cet utilisateur, le kième échantillon à la sortie du multiplicateur s'écrit : 

( 1.1 ) 

L'opération de codage entraîne un étalement du spectre du signal. Lors du décodage, la 
corrélation avec le code utilisateur désiré concentre la puissance du signâl utile dans la 
bande fréquentielle étroite. Dans le cas de multitrajets, il est possible de combiner la 
puissance de chaque écho reçu, en appliquant à ces derniers le même schéma de 
corrélation. Ceci constitue le principe du récepteur RAKE. 

Le signal va donc largement dominer, en terme de puissance, le bruit ambiant qui restera 
étalé sur la bande. 

Cependant dans la pratique, les codes ne sont pas parfaitement orthogonaux et les autres 
utilisateurs perturbent le signal utile. Plusieurs types de codes sont disponibles, les plus 
connus sont : 

Les séquences-m : Ces séquences sont constituées d'éléments binaires pseudo-aléatoires. 
L'examen des propriétés de ces codes montre qu'ils disposent d'une bonne autocorrélation 
mais d'une intercorrélation plus ou moins faible, mais jamais nulle. Une autre 
caractéristique de ces codes réside dans le peu de séquences-rn utilisables, qui est faible par 
rapport à leur longueur N. 

Les codes de Gold: Les codes de Gold sont générés à partir de séquences-rn disponibles et 
utilisables. En effet, Gold montre dans [Gold67] que dans une famille de séquences-rn, il 
est possible de trouver des couples qui ont une faible intercorrélation. Ces couples sont 
appelés "paires préférées", et sont utilisés pour générer les codes de Gold. 

Cependant, si les propriétés d'autocorrélation des codes de Gold sont les mêmes que celles 
des séquences-rn, leurs propriétés d'intercorrélation sont moins bonnes. En pratique, les 
codes de Gold sont utilisés dans les normes UMTS et IS-95, comme codes de brouillage. 
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Les codes de Kasami : Les codes de Kasami [I<:asa41] sont générés, à l'instar des codes de 
Gold, à partir d'une séquence linéaire de séquences-m. On pratique un échantillonnage sur 
une séquence-rn donnée, afin de récupérer l'ensemble des codes de Kasami 
correspondants. La longueur d'échantillonnage est choisie de telle manière que 
l'intercorrélation entre les codes résultants soit la plus faible possible. 

Les codes de Kasami disposent d'une meilleure propriété d'intercorrélation que celle des 
codes de Gold, mais ils offrent une capacité d'accès en nombre d'utilisateurs deux fois 
moins importante (Il existe donc deux fois moins de codes de Kasami disponibles que de 
code de Gold, à longueur de code égale). 

Les codes de Walsh Hadamard: Les codes de Walsh-Hadamard [Schn94] sont générés à partir 
d'une matrice de Hadamard de taille N=2n, issue de la règle de récurrence suivante: 

HN~[z::: -~~:,] et H,~[l] (1.2) 

Chaque ligne (ou colonne) constitue un code que l'on attribue à un utilisateur. Ces codes 
présentent une intercorrélation parfaite en cas de pm:faite synchronisation. Cependant, leur 
propriété d'autocorrélation est peu efficace. On préfère donc employer ces codes dans un 
cadre où la transmission est relativement synchrone, dans le sens descendant d'une 
transmission par exemple. Ces codes sont utilisés en pratique dans la norme IS-95 pour 
identifier les canaux sur la ligne directe. 

Le DS-CDMA constitue une technique qui présente une grande souplesse d'utilisation. En 
effet, on dispose d'une facilité de planification des fréquences, assortie d'une immunité aux 
évanouissements en fréquence du canal. On note également une grande flexibilité en ce qui 
concerne l'adaptation des débits de transmission. 

Cependant, cette technique souffre des inconvénients suivants : 

- Dans le cadre d'une augmentation du nombre d'accès simultanés, l'interférence d'accès 
multiple dégrade les performances du système. 

- Cette technique nécessite un contrôle de puissance d'émission rigoureux, afin d'éviter 
l'effet proche-lointain (l'émetteur le plus proche de la station de base risquant de "noyer" 
les signaux d'autres utilisateurs plus éloignés). Ce contrôle est coûteux en terme de 
complexité des récepteurs. 

1.1.4 Techniques de transmission multiporteuses 

La technique connue sous le nom d'OFDM [I<:ellOO] (Orthogonal Frequency Division 
Modulation) a été développée dans les années 60. Elle consiste à transmettre un flux de 
symboles sur des porteuses orthogonales. Tout d'abord destinée à l'usage militaire [Bell65], 
[Zimm67], [Chan68], cette technique a pu être intégrée dans des systèmes de 
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communication numérique haut débit, grâce aux progrès réalisés dans le domaine du DSP 
(Digital Signal Processing) et des technologies VLSI (yery Large Scale Integrated circuits). 
La transformée de Fourier Rapide (FFT : Fast Fourier Transform) a permis de remplacer 
les bancs d'oscillateurs cohérents intégrés aux premiers prototypes d'OFDM [Wein71]. 
Durant la dernière décennie, cette technique a été déclinée de plusieurs façons, notamment 
en couplage avec la technique DS-CDMA, présentée plus haut [Faze03]. 

1.1.4.1 Technique OFDM 

La technique OFDM est basée sur la répartition du flux de données à transmettre sur N 
sous-porteuses, qui sont modulées à un débit N fois plus faible. Les sous-porteuses 
présentent en outre la spécificité de disposer de spectres se recouvrant mutuellement tout 
en respectant les conditions d'orthogonalité, ce qui permet de limiter l'occupation spectrale 
du signal transmis. Si on appelle LJ.j la bande passante globale du système, chaque sous­
bande reçoit une bande passante LJ_h; équivalente à LJ.j /N. 

Chaque symbole de la séquence ainsi formée est modulée sur chacune des sous-porteuses. 
Si on désigne par jà la fréquence attribuée à la première sous porteuse, la fréquence associée 
à la kième sous-porteuse jk est de la forme suivante : 

f k = j 0 + k 
11J ( 1.3 ) 

Le signal OFDM s(t) généré est alors de la forme suivante: 
N-1 

"" "2 f t s(t)= L.... xke1 
rr * ( 1.4) 

k=O 

Avec Xk le symbole émis sur la kièwe sous porteuse. 

En bande de base, le signal s(t) s'écrit alors: 
N-I j2rrkt'>f t 

s(t)= L xke N ( 1.5) 
k=O 

Cette division en sous-bandes étroites permet une égalisation simple, puisque le système 
OFDM est paramétré de manière à ce que le canal puisse être considéré plat sur chacune 
des porteuses. Pour une même bande de fréquences, un grand nombre de sous porteuses 
rend le signal OFDM robuste face à l'étalement des retards du canal. Afln d'éliminer 
totalement l'interférence entre symboles (ISI : Inter Symbole Interférence), un intervalle de 
garde constitué d'un préfixe cyclique de durée supérieure à la dispersion temporelle du 
canal est inséré pour chaque symbole OFDM, au prix d'une perte d'efficacité spectrale. 

Cependant, augmenter le nombre de porteuses augmente aussi le PAPR (Peak to Average 
Power Ratio) et donc les non linéarités de l'ampliflcateur de puissance. On note également 
une grande sensibilité du système au bruit de phase causé par les imperfections de 

13 



Chapitre 1 : Chaîne de communication numérique et bruit de phase 

l'oscillateur, qui altère de façon significative l'orthogonalité des sous-porteuses. 

De façon pratique, l'OFDM est employée dans le DVB-T (plusieurs modes de 
transmissions préconisés, spécifiant notamment un nombre de sous-porteuses et une taille 
d'intervalle de garde). On retrouve également l'OFDM comme technique de transmission 
dans la norme 802.11 (802.11 a et 802.11 g). 

Le récepteur est constitué des éléments duaux de ceux de l'émetteur: on emploie une FFT 
(Fast Fourier Transform) afin de retrouver les symboles émis à l'origine. La figure 1.4 
montre l'exemple d'une chaîne de communication OFDM basique. 

EMETTEUR 

~ ,----- ,---- ---· ,-----­
: ;o--

préfix& 
:Ycliqu~ 

1-
· Série - 1---''r---ll'!parallèl 

_: -· 1 := IFFT 1 
{x0 ... xk ... :xN_1} Parallèlfl= Série 

l-
I-
1-

~~-~ -

RECEPTEUR 

~~~~­
~~e 

r-
' Série 1-

, :llo. 1 1-, . ... 
11

,
1 
r---lll'! FFT 

1
_ 

is(t) j Para e 1_ 
_r-
1-

Figure 1.4: Chaîne de communication simplifiée OFDM 

Parallèlf i 

S !. --:4{ i } ene x~ ... x ... x 
~ k N-1 

Cette technique ne constitue pas une technique multi-accès en soi, il faut pour cela lui 
associer une technique de séparation des utilisateurs. Ainsi, dans la forme la plus simple de 
l'OFDM, chaque utilisateur utilise toutes les sous-porteuses disponibles durant un intervalle 
de temps qui lui est attribué. Dans ce cas, il faut parler d'OFDM-TDMA, afin de spécifier 
le caractère d'accès multiple. Il est possible de modifier et d'adapter la structure de l'OFDM 
afin de changer l'accès multiple employé. Une solution prometteuse consiste à coupler 
l'OFDM avec la technique multi-accès DS-CDMA. On distingue notamment deux 
techniques hybrides issues de cette association, qui diffèrent par la façon dont est appliqué 
le code utilisateur sur le signal : il s'agit des techniques MC-CDMA (Multi Carrier Code 
Division Multiple Access) et MC-DS-CDMA (Multi Carrier Direct Sequence Code 
Division Multiple Access). 

1.1.4.2 Technique MC-CDMA 

Le principe de cette technique récente, proposée en 1993 [Y ee93] [Faze93] [Chou93], 
consiste à réaliser un étalement de spectre des symboles similaire à celui décrit dans le DS­
CDMA, puis à transmettre chaque portion du symbole codé en parallèle via un modulateur 
de type OFDM. Ainsi, chaque chip du symbole codé est transmise sur l'une des sous­
porteuses du symbole OFDM. Le système permet de bénéficier de toute la ressource 
disponible simultanément, en exploitant la diversité fréquentielle du canal de propagation. 

14 



Chapitre 1 : Chaîne de communication numérique et bruit de phase 

A la réception, le signal reçu subit la démodulation OFDM, puis le désétalement par le code 
approprié, afin de retrouver le symbole d'origine. La figure 1.5 présente une chaîne de 
communication basique MC-CDMA pour un seul utilisateur. 

EMETTEUR (utilisateur u) 

~ ... ~[c"a ... c"L-1]1 
...J---t--.! Parallèl s"(t) 

{x" a··· x"k ... x"N_) . . 
Codeur 
CDMA 

{ u x" u} x ... k ••• x 
0 N-1, 1 

~-:-. L L [ c"o ... c"L-J] 

Décodeur 
CDMA 

1 1----:----, 

Série 

RECEPTEUR 

Figure 1.5: Chaîne de communication simplifiée MC-CDMA (mono-utilisateur) 

Les principaux avantages d'une liaison MC-CDMA consistent en une haute efficacité 
spectrale et une complexité relativement faible du récepteur. L'orthogonalité des codes 
attribués à chaque utilisateur est préservée si tous les utilisateurs émettent de façon 
synchrone et sont affectés par le même canal de propagation, ce qui fait de ce système un 
candidat intéressant pour le sens descendant d'une chaîne de communication sans fil. 
Cependant, on note parmi les principaux désavantages la présence d'un P APR important et 
une forte sensibilité au bruit de phase du système. 

1.1.4.3 Technique MC-DS-CDMA 

La technique MC-DS-CDMA (Multi Carrier Direct Sequence Code Division Multiple 
Access), proposée en 93 [DaSi93], constitue une autre combinaison de l'OFDM et du DS­
CDMA. Cette fois-ci, l'émetteur est constitué par un système de transmission OFDM, sur 
lequel est appliqué un étalement de type DS-CDMA sur chaque sous-porteuse. A la 
réception, on applique une démodulation OFDM à chacun des symboles OFDM ainsi 
créés, puis un désétalement. 
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Chapitre 1 : Chaîne de communication numérique et bruit de phase 

La figure 1.6 montre un schéma de transmission basique MC-DS-CDMA mono-utilisateur. 

EMETTEUR (utilisateur u) 

s"(t) 

{x ... xk ... x } : 
0 N-1 : 

Décodeur CDMA 

~ 
{x ... x ... x }~ 

0 k N-1 : 

-r 
L L[ c"o ... c"L-J] 

RECEPTEUR 

Figure 1.6: Chaîne de communication simplijiée MC-DS-CDMA (mono-utilisateur) 

A la différence du MC-CDMA présenté auparavant, le système de transmission MC-DS­
CDMA tire parti de la diversité temporelle. Cette technique offre l'avantage de proposer un 
faible PAPR, et contrairement au MC-CDMA, l'orthogonalité des codes est préservée 
lorsque les utilisateurs transmettent dans des canaux de propagation différents, ce qui en 
fait une candidate appréciable plus particulièrement pour le lien montant de la 
transmission. Cependant, l'inconvénient majeur de ce système réside dans la complexité de 
mise en oeuvre du récepteur. 
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Partie II : Le bruit de phase dans 1' oscillateur · 
origines physiques et modèles 

1.11.1 Instabilités de fréquence de l'oscillateur les 
origines physiques 

La stabilité de fréquence d'un oscillateur dépend des vanatlons de température et 
d'humidité ambiantes, des vibrations mécaniques, du vieillissement des composants, des 
fluctuations de l'alimentation. 

Un oscillateur idéal procure une référence de temps parfaite, c'est à dire que le signal reste 
parfaitement périodique. Cependant, tout système physique subit des perturbations 
inhérentes aux caractéristiques propres des matériaux. Ceci aboutit à l'apparition de 
phénomènes de bruit distincts, dont la puissance dépend des caractéristiques de l'oscillateur 
local. Les bruits les plus perturbateurs sont les suivants : 

Bruit de grenaille ('shot noise'') 

Dans une jonction, le nombre d'électrons et de trous qui participent à la conduction varie 
de façon aléatoire, bien que la valeur moyenne de ce nombre soit une constante qui dépend 
de la matière et du courant qui la parcourt. Il en résulte une variation aléatoire du courant 
dont la valeur efficace est proportionnelle à la racine carrée du courant qui traverse le semi­
conducteur. 

Le courant efficace du bruit est donné par : 

J n=.J2qlqB (1.6) 

avec q=1,602.10-19 Coulomb, la charge de l'électron, B la bande passante en Hertz et Iq le 
courant continu dans la jonction en Ampères. 

La recombinaison des électrons et des trous dans une jonction PN traversée par un courant 
I est un phénomène aléatoire. Il en résulte une variation aléatoire du courant. La valeur 
moyenne vaut I. 

Bruit additionnel BF en 1/ j ('flicker noise'') 

Pour certains types de composants électroniques comme les semi-conducteurs, le bruit 
présente une dépendance spectrale en basse fréquence du type 1 /f Cette dépendance n'est 
que partiellement expliquée. Ce bruit en 1 /fest principalement dû à des phénomènes de 
surface et dépend fortement de la technologie employée. 
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Le bruit thermique 

Dans un conducteur, les électrons sont soumis à des mouvements aléatoires (agitation 
thermique) qui produisent une variation de potentiel (également aléatoire) aux bornes de ce 
conducteur. Ce phénomène génère une tension aléatoire, dite tension de bruit, dont la 
valeur efficace est proportionnelle à la racine carrée de la bande passante considérée et de la 
résistance électrique du conducteur. La tension dépend de la température (agitation 
thermique). La tension efficace du bruit thermique est donnée par: 

Un=.J4kTRB (1.7) 

avec k = 1,38.10-23 Joules /Kelvin, la constante de Boltzmann, Tla Température en Kelvin, 
B la bande passante en Hertz et R la résistance en Ohm. 

Les oscillateurs RF ne délivrent pas, du fait de ces perturbations, une fréquence porteuse 
pure avec une amplitude, une fréquence, et une phase constantes mais présentent des 
instabilités qui affectent le signal lors des opérations de conversion de fréquences. 
Notamment, dans le cas d'une transmission à haut débit sans fù, on constate l'apparition 
d'un terme de déphasage aléatoire qui déforme le signal : cette perturbation est un 
phénomène connu sous le nom de bruit de phase. Il convient à ce stade de préciser le lien 
entre bruits électroniques de l'oscillateur et bruit de phase. 

1.11.2 Des bruits physiques de 1' oscillateur au bruit de 
phase 

Prenons le cas d'un oscillateur LC libre (figure 1.7), qui correspond à l'une des architectures 
les plus simples d'oscillateur local. La résistance R du circuit représente la perte due aux 
effets parasites des composants. Cette perte est compensée par l'apport en énergie des 
composants actifs du circuit. On définit la fréquence d'oscillation (J)o par 11-J LC . Ces 
composants actifs (ainsi que la «résistance») génèrent les différents bruits décrits 
précédemment qui vont perturber la transmission. 

------

Circuit LC Dissipateur Sources de bruits 

Figure 1.7: Modèle générique d'oscillateur LC 

Examinons à présent le phénomène dans l'espace V-I (Voltage- Intensité) en figure 1.8. 
Dans le cas d'une oscillation équilibrée, on va observer une trajectoire qui présente une 
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asymptote circulaire, du fait de la nature périodique du système. Tout état du système sera 
amené à plus ou moins longue échéance à suivre la trajectoire de ce contour limite. 

1 
-------- .. _____ Régime transitoire 

v 

Figure 1.8 Contour fz'mite dans l'espace V-I 

En présence de bruit, l'oscillateur subit deux types de perturbation 

-7 la perturbation d'amplitude, qui est relativement peu conséquente du fait de la tendance 
du système à retourner au contour limite (et par là-même, à compenser tout allongement 
du rayon d'amplitude). 

-7 Cependant, les fluctuations tout au long du contour ne sont pas compensées. Par 
conséquent, en présence de bruit, le point d'état de phase du système se retrouve donc 
disposé aléatoirement sur le contour limite : c'est le phénomène de diffusion de phase. 

Dans le domaine temporel, on exprime le signal en sortie sous la forme (on considére dans 
cette étude que l'impact du bruit de phase sur l'amplitude est négligeable) : 

V(t)=Vocos(w 0 t+cp(t)) (1.8) 

avec: 

Va : amplitude nominale de la tension de crête 
w0 : pulsation nominale de l'amplificateur 
rp(t) : déviation de phase par rapport à la phase nominale 2;ifot. 

On définit donc l'instabilité de phase d'un oscillateur par sa déviation de phase instantanée, 
qui peut elle-même être définie en terme de retard instantané x(t) : 

x ( t) = _5Ei!.l_ 
2rr fo 
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Chapitre 1 : Chaîne de communication numérique et bruit de phase 

Enfin l'instabilité de phase peut être déflnie par la densité spectrale de fluctuations de 
phase, lfJ~lfJ (exprimée en rad2 /Hz) 

(1.1 0) 

avec rp(f) la transformée de Fourier de la déviation de phase rp(t), et BP la bande de 
fréquence du système de mesure exprimée en Hz. 

Cette dernière mesure est celle utilisée dans le cadre de la métrologie de fréquence. Il existe 
une mesure plus répandue dans la conception d'oscillateurs : la pureté spectrale L(f). Cette 
mesure correspond au rapport de la densité spectrale de bruit de phase par Hz dans une 
bande de modulation sur la puissance totale du signal. 

Dans le cadre de petites variations quadratiques de déviations de phase (n'excédant pas 0,1 
rad2

), on approche la pureté spectrale du signal L(f) et la densité spectrale de puissance du 
bruit de phase : 

L(j)c:= t.f!cpcp(j) (1.11) 
2 

Les standards IEEE [IEEE99a] redéflnissent cette équation en faisant abstraction de la 
condition sur les petites variations quadratiques. Dégagée de cette contrainte, l'équation 
précédente devient alors le standard des mesures d'instabilités de phase dans le domaine 
fréquentiel. 

1.11.3 Caractérisation du bruit de phase 

Dans cette partie, nous passons en revue quelques techniques de caractérisation de bruit de 
l'oscillateur, à la fois dans le domaine des fréquences et dans le domaine temporel. 

1.11.3.1 Le modèle en loi de puissance : une caractérisation des 
instabilités en fréquence 

Plusieurs modèles ont été proposés afin de caractériser les instabilités en fréquence de 
l'oscillateur [Lee99], [Rubi97]. L'un d'entre eux est issu de l'exploitation de mesures 
réalisées sur différents types d'oscillateurs : il établit que les résultats de mesures peuvent 
être modélisés en terme de densité spectrale de puissance par une loi de puissance à 5 
paramètres. Les instabilités de fréquences sont représentée par la dsp suivante : 

s,(!JJ.~, h.J" 
0"'f"'f·] (1.12) l 0 j> fh 
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Avec fi la fréquence limite pour laquelle on considère le bruit de l'oscillateur 

Le paramètre rx prend donc les valeurs entières comprises dans l'intervalle [-2 ; 2]. Chaque 
valeur va caractériser un phénomène de bruit particulier. h. est caractéristique d'un niveau 
de bruit mesuré en j". On trouve généralement que pour un oscillateur donné, Sy(f) est la 
somme de deux ou trois termes, les autres étant négligeables. 

Le tableau 1.1 reprend les différents bruits représentés par le paramètre rx : 

-2 

-1 

0 

1 

2 

Marche aléatoire de fréquence 

"Flicker" de fréquence 

Bruit blanc de fréquence 

"Flicker" de phase 

Bruit blanc de phase 

des composants 
d'un amplificateur 

Sources de bruits blancs additifs externes 
à la boucle de l'oscillateur 

Tableau 1.1: Classification des différents types de bruits 

1.11.3.2 Le modèle de la variance d'Allan : mesure du bruit de 
phase dans le domaine temporel 

Il est possible de caractériser l'évolution d'un processus aléatoire dans le domaine temporel 
par le calcul de sa variance. Cependant, dans le cas d'un bruit de phase, on observe une 
divergence lors d'un calcul de variance classique, et ce pour la majorité des bruits définis 
par le modèle en loi de puissance : la variance augmente en effet lorsque le nombre de 
données de mesures augmente. Pour pallier ce problème, une grandeur a été introduite afin 
de caractériser le bruit de phase dans le domaine temporel : c'est la variance d'Allan 
[Wall86], [Barn71]. 

La variance d'Allan est issue de la définition de la variance à deux échantillons, dont elle 
constitue un cas particulier (nombre d'échantillons fixé à 2, moyennage sur un très grand 
nombre d'échantillons). Il existe des variantes de cette unité de mesure : la variance d'Allan 
avec "overlapping", et la variance d'Allan modifiée. 

Cette grandeur permet de s'affranchir de plusieurs problèmes inhérents au calcul de la 
variance classique : 

- La convergence est assurée pour tous les types de bruits observés dans le domaine des 
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oscillateurs, là où l'approche classique de calcul de variance conduit souvent à la 
divergence. 
- Elle se révèle relativement facile à calculer 
- Elle peut se transposer dans le domaine fréquentiel, du fait de relations issues du modèle 
en loi de puissance. Ces relations sont décrites dans [Alla97]. 

1.1!.4 Modèles de bruit de phase 

Nous présentons dans cette partie quelques modèles employés dans le cadre de l'étude du 
bruit de phase dans le domaine des communications numériques. Nous nous attardons plus 
particulièrement sur le modèle de Wiener-Lévy, qui constitue le modèle de bruit de phase 
que nous utilisons dans la suite de cette étude. 

1.11.4.1 Le modèle de Tikhonov 

Ce modèle n'est pas à proprement parler un modèle de génération de bruit de phase. En 
effet, il ne s'agit pas ici de proposer une modélisation du bruit de phase lui-même, mais de 
l'erreur de phase à la sortie d'une boucle à verrouillage de phase (PLL : Phase Locked Loop 
en anglais) par une densité de probabilité de Tikhonov. Les études de performances 
publiées [Leib87], [Some95], à propos d'un bruit de phase résiduel présent en entrée d'une 
PLL d'ordre 1 ou 2, emploient l'appellation de "modèle de Tikhonov" par analogie avec 
cette loi. 

On définit la distribution de Tikhonov d'une erreur de phase c (de variance o-~ ) par : 
epcos(E) 

p ( E) = 2 TT J 0 ( p ) (1.13) 

1 
Avec p=-2 et 10() la fonction de Bessel modifiée d'ordre O. 

(J"€ 

Pour de faibles variances de phase ( o-~<5.10-2 
), la distribution de Tikhonov peut être 

approchée par une distribution Gaussienne : 
-€2 

1 2' p(E)= e u, 

J2rr o-; 
(1.14) 

1.11.4.2 Modélisation par filtrage d'un bruit blanc 

Une autre approche plus orientée "système" peut être employée afin de modéliser l'effet du 
bruit de phase. Cette méthode est basée sur la connaissance de la densité spectrale de 
puissance Srp(j). Le principe de ce modèle proposé par [Daff93] consiste alors à fùtrer un 
bruit blanc de spectre B(f) par un fùtre dont le module au carré de la fonction de transfert 
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H (/) approche le gabarit de la densité spectrale de puissance du bruit de phase à étudier 
(Figure 1.9). Soit: 

(1.15) 

Le bruit blanc B(f) sera composé d' un signal à phase aléatoire et à densité spectrale de 
puissance constante quelque soit la fréquence. Par exemple, on peut prendre B(j)=r/8, avec 
e uniformément répartie entre [-n;n] 0 

Il suffira alors de prendre la transformée de Fourier inverse de l'expression H(j).B(f) afin 
d'obtenir les valeurs des coefficients de bruit de phase. : 

cp ( t) = TF- 1 
( H ( f) . B ( f) ) (1.16) 

:· •(~·(•:ru.à~~'~'~')··············· ........... u ••• ~r.~:" <•J 

f ~ cp(j) -+ cp(t) ---+ eH! l 
[ ..... ~ ................................................. ! 

Figure 1.9 : Bruit blanc filtré: princzpe 

1.11.4.3 Le modèle de Wiener-Lévy 

Tout d'abord utilisé dans la caractérisation du bruit de phase lors de transmission par fibre 
optique, ce modèle s'est révélé être un indicateur exploitable ces dernières années afin de 
quantifier l'impact du bruit de phase dans le cadre des radiocommunications hautes 
fréquences : en effet, la montée en fréquence des oscillateurs impose aux constructeurs de 
quantifier au mieux l'impact du bruit de phase sur les performances du système considéré. 

L'un des principaux avantages de ce modèle est de proposer une formulation analytique 
aisément manipulable dans le cadre du calcul des caractéristiques statistiques : on peut ainsi 
disposer d'une estimation, dont les caractéristiques s'intègrent facilement dans le cadre 
d'une étude analytique du comportement du bruit de phase du système. 

1.11.4.3.1 Le mouvement brownien: historique 

En 1827, le botaniste anglais Robert Brown (1773-1853) examine des particules 
microscopiques de pollen en suspension dans une solution aqueuse. Il observe un 
mouvement des grains pourtant morts depuis plus de cent ans. Visiblement intrigué par ce 
mouvement, Brown ne put déterminer sa nature. 

Ce n'est qu'à la fin du XIXe siècle que l'on découvrit qu'il s'agissait d'un mouvement 
aléatoire. Karl Pearson (1857 -1936) en proposa un modèle très simple en comparant le 
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mouvement des molécules avec celui d'un homme ivre, qui, marchant en ligne droite sur 
un mètre, changerait au hasard de direction tous les mètres. Avant Brown, Buffon et 
Spallanzani avaient déjà remarqué ce mouvement qu'ils pensaient lié à la vie. 

En 1905, Einstein a montré que ce mouvement pouvait être expliqué par des collisions 
avec des molécules présentes dans le fluide. Einstein a alors construit un modèle 
mathématique de ce phénomène que l'on a appelé le mouvement Brownien. 

1.11.4.3.2 Analogie entre mouvement Brownien et bruit de phase des 
oscillateurs 

La figure 1.1 O.a montre un exemple de la diffusion de phase décrite précédemment dans le 
cas ou l'on considère un système den oscillateurs identiques à celui de la figure 1.7. 

(a) -f~{~r ct)'~ 
V(t) V(t) 

1. 

0~ (b) o~~· 0 

t P(,O) _I" r··· (c) ~(rp) 
' 2Dt1 

rp 0 .. rp ' '--- rp 

Figure 1.10 (a) diffusion de phase dans l'espace des états, (b) dans le domaine temporel (c) évolution de la densité de 
probabilité de r étalement temporel de la phase 

Le phénomène de diffusion dans le domaine temporel est représenté figure 1.10.b : 
initialement, tous les signaux possèdent un état de phase initial. Après un certain temps, 
sous l'action du bruit, les signaux se désynchronisent les uns par rapport aux autres et 
deviennent alors incohérents en terme de phase. 

En parallèle, on peut établir au vu de ceci la densité de probabilité de l'étalement temporel 
de la phase P(rp,t), qui représente la probabilité d'être à l'état rp à l'instant t. En reprenant 
l'exemple de la figure 1.10.a, on a P(rp,O)=o(rp). Au bout d'un certain temps, l'impulsion va 
s'élargir du fait de la diffusion de phase. On montre que, si la diffusion de phase est due à 
un bruit blanc, la variance de rp est donnée par : 

u~ = 2 Dt (1.17) 
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La constante de dijfusion de phase D va indiquer la rapidité avec laquelle la diffusion de phase va 
se propager. Ce paramètre sera le seul paramètre qui caractérisera le bruit de phase d'un 
oscillateur sujet au bruit blanc. 

Prenons l'exemple d'une particule Brownienne de masse M immergé dans un liquide de 
température T, avec un coefficient de friction y (Figure 1.11). La constante de diffusion Ddiff 

de cette particule est donnée par la relation d'Einstein : 
kBT 1 

D=-- (1.18) 
M ;y 

sensitivité 
M 

·.~"~·· 
···.h ~>\ 

Friction (perte d'énergie) 

sensitivité Friction (perte d'énergie) 

1 

Figure 1.11 :Parallèle entre particule Brownienne et oscillateur LC 

y va ici déterminer la force de friction de My V pour une particule Brownienne de vélocité 
v. 

k T 
Le facteur ~ va représenter la sensibilité de la particule Brownienne aux perturbations. 

En résumé, la constante de diffusion peut être déterminée uniquement dans le cas où la 
sensibilité et le coefficient de friction sont connus. 

Dans [Ham03], les auteurs démontrent que sous certaines conditions, il existe une analogie 
directe entre la constante de diffusion d'une particule Brownienne et celle d'un oscillateur 
(par conséquent, le bruit de phase évolue de la même façon que le mouvement de la 
particule), et identifient une friction et une sensibilité équivalente. Le tableau 1.2 décrit ce 
parallèle: 

L 
Req 

Tableau 1.2: Analogie entre la diffusion d'une particule Brownienne et ce/le d'un oscillateur LC 

Req=R 1 \\R2 \I .. ·IIRNreprésente la résistance équivalente de bruit constituée par toutes 
les sources de bruit du circuit, l'indice de R correspondant à la résistance de perte de 
l'oscillateur LC décrite dans la figure 1.7. 
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On aboutit dans [Ham03] à l'écriture de la constante de diffusion de l'oscillateur D : 

(1.19) ! 

OùQ=RCCùo constitue le facteur de qualité de charge. 

Il existe donc une analogie directe entre un mouvement de type brownien et le bruit de 
phase d'un oscillateur LC soumis au bruit thermique. Cette analogie va nous permettre 
d'utiliser la modélisation mathématique du mouvement Brownien (et donc, par là-même, 
du processus de Wiener) afin de caractériser l'impact du bruit de phase sur le système. 

1.11.4.3.3 La marche aléatoire 

Considérons l'exemple d'un déplacement d'une personne déterminé par une pièce de 
monnaie que l'on lance toutes les T, secondes. La personne fera alors un pas de longueur 1 
vers la draite si la pièce retombe du côté pair, et un pas de longueur 1 vers la gauche si la 
pièce retombe du côté impair. 

Le processus ainsi créé consiste en une fonction discrète de type escalier, qui présente des 
discontinuités tous les nT,, et qui démarre à t=O. La résultante est donc stochastique, car les 
échantillons de cette fonction dépendent du nombre de "faces" et de "piles" du système. 
On désigne ce type de fonction par l'appellation "marche aléatoire". 

Examinons à présent les propriétés statistiques de cette fonction, (que l'on désigne par x(t)). 
On réalise n lancers de pièces, et on considère que l'on obtient k faces et n-k piles. On peut 
alors évaluer la position de la personne à l'instant nT, 
x(nT,) =ki- (n- k)l 

= (2k - n)l (1.20) 
=ml 

x(nTJ constitue donc une variable aléatoire prenant les valeurs ms, avec m=(2k- n), m étant 
compris dans l'intervalle de valeurs entières [-n; n]. 

Estimons maintenant la probabilités d'obtenir k faces 

P{x(nTe)=ml}=(Z) ~n (1.21) 

x(nTJ peut également être exprimée sous la forme d'une somme de probabilités 
élémentaires : 
x (nTe)=x 1 + x 2+ .. . + xn (1.22) 

Ici, x. correspond à la distance associée au nième tirage, soit une valeur comprise entre ± 1. 
Attendu que les variables Xn sont des variables aléatoire indépendantes de moyenne nulle et 
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de variance E (x~]= 12 
, il devient dès lors aisé d'en déduire que : 

E[x(nTe)]=O (1.23) 

(1.24) 

Pour une nombre n très grand, le théorème de DeMoivre - Laplace montre que : 

n pk qn-k:::::; 1 e 2npq 

( ) 

(k-np)' 

k ~2 rrnpq 
(1.25) 

En posant p=q=0.5 et en rappelant que m=2k-n, on voit que cette expression se rapproche 
d'une densité gaussienne centrée de variance n/ 4. On en déduit que (1.21) est approché par 

2 

1 ~ 
P(x(nTe)=ml)= e 2

n (1.26) 
~nrr/2 

Si on considère la fonction gaussienne (ou fonction normale) : 
2 

1 ~ 
g(x)=--e 2 

-./2rr 

et son intégrale : 
x -y' 

1 f -G(x)=- e 2 dy 
2 -oo 

On peut alors remarquer que : 

P(x(t)=ml)=G( ~) (n-1)Te~t~nTe 

1.11.4.3.4 Le modèle de Wiener-Lévy 

(1.27) 

(1.28) 

(1.29) 

Le modèle de Wiener dérive du mouvement Brownien. Il consiste à examiner le passage à 
la limite de la marche aléatoire pour n tendant vers l'infini lorsque T, tend vers O. Nous 
avons vu que : 

2 

E(x2 (t))= ns 2=~ 
Te 

Posons pour cela : 

i=()(Te 

Le processus de Wiener est défmi par : 
w (t)= lim x (t) 

T,--.0 

(1.30) 

(1.31) 

(1.32) 
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Posons maintenant z=ms et t=nT,. On peut écrire que 

m zls z 
}(;;)= )(t!T.) )(Of.t) 

Si on injecte ce résultat dans l'équation (1.29), on obtient 

P(w(t)~z)=G( ~) 
'V(Of. t) 

(1.33) 

(1.34) 

La densité de probabilité correspondante f(w,t) de w(t) est donc normale de moyenne nulle 
et de variance cd : 

-zz 

( ) 1 2cxl f z, t = 1 e 
y(2rr0f.t) 

(1.35) 

Dans le cadre de notre étude, il est facilement 
d'autocorrélation d'un rocessus de Wiener w t s'écrit : 

démontrable que la fonction 

(1.36) 

Considérons l'accroissement w(t+r)-w(t) avec r~O. On montre que la moyenne et la variance 
de cette variable sont res ectivement é ales à : 

E[w(t+T)-w(t)]=O (1.37) 

(1.38) 

L'accroissement considéré est également une gaussienne de moyenne nulle et de variance 
ex/ r/. 

1.11.4.3.5 Application au cas de l'oscillateur 
lorentzienne 

une DSP de type 

Calculons à présent la DSP (Densité Spectrale de Puissance) d'un bruit de phase de Wiener. 
Pour cela, prenons le cas d'un oscillateur local produisant une porteuse entachée de bruit 
de phase: 

V(t)=eJ(w,t+e(t)) (1.39) 

Avec w0=27ifo la pulsation de l'oscillateur et ()(t) le bruit de phase de l'oscillateur, caractérisé 
par un processus de Wiener-Lévy, dont les caractéristiques sont décrites dans le paragraphe 
précédent. 
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Chapitre 1 : Chaîne de communication numérique et bruit de phase 

Nous allons calculer la fonction d'autocorrélation R.v(r) de V(l) 
Rvv(T)=E[ V(t+T) v· (t)] 

Après quelques manipulations, on aboutit à : 
Rvv( T )=e}w,T E [ ej(8(t+T)-8(t))] 

Rss(T) 

(1.40) 

(1.41) 

Notons Ks(r) la fonction d'autocorrélation du bruit de phase. La variable ()(t+r)-{}(t) est une 
variable gaussienne de moyenne nulle et de variance a 1 T 1· Rss(r) est similaire à la fonction 
caractéristique, dont les propriétés sont présentées en annexe A.2. 

De ce fait, on obtient: 
- TTD<ITI 

Rss(T)=e 2 

Après transformée de Fourier, on aboutit à la densité spectrale de puissance t/Ju{f) : 
4 1 

ljJ s)f)=- ( )2 ()( 4rrf 
1+ -­

()( 

(1.42) 

(1.43) 

Cette expression est connue sous le nom de spectre lorentzien ou lorentzienne, dont 
j3=a/2Jr représente la largeur de bande bilatérale de ce spectre à -3dB. 

On en déduit l'expression de la DSP de la porteuse : 
2 1 

l/Jvv (f)=-{3 ( )2 TT 2j-j 
1+ 0 

/3 

La pureté spectrale Lvv(f) du signal V(t) s'écrit alors : 

Lvv(f)=. lJJvv(f) 1 1 2 rr# 1+(2/;/,r 
La densité spectrale d'un bruit de Wiener Lww(f) (i.e 
s ectre lorentzien de lar eur de bande bilatérale à -3dB 

L (j)- 1 1 
ww -Tf {3 ( )2 

1+ y_ 
/3 
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Chapitre 1 :Chaîne de communication numérique et bruit de phase 

En échelle logarithmique, cela correspond à une pente en 1/f. L'utilisation d'un bruit de 
Wiener pour caractériser le bruit de phase permet donc de simuler le comportement d'un 
oscillateur local soumis à un bruit blanc de fréquence. La figure 1.12 donne une 
représentation de la pureté spectrale du bruit de phase de type Wiener Lévy. 

(-3dB) 1 

j3/2 

Pente en l!:f2 

Spectre du bruit 
de phase 

f 

Figure 1.12: Représentation de L(f) pour un bruit de phase de type Wiener-Lé~ 

On constate que pour un volume d'énergie constant, la forme de la lorentzienne est 
d'autant plus étalée autour de la fréquence centrale de l'oscillateur, distribuant de ce fait 
l'énergie de façon plus large autour de la fréquence centrale et causant par conséquent plus 
d'erreur concernant le calage sur la fréquence de référence. Le rapport (3/2 au lieu de (3 sur 
la figure 1.12 provient du fait que l'on passe d'une largeur de bande bilatérale à une largeur 
de bande monolatérale. 
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., 
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Chapitre 2 : Impulsion de mise en forme et bruit de phase 

Chapitre 2 

Impulsion de mise en forme et bruit de 
phase 
Nous commençons notre étude sur le bruit de phase par un travail sur l'influence du choix 
de l'impulsion de mise en forme. En effet, la plupart des études sur le bruit de phase 
considèrent une impulsion de mise en fottpe de type rectangulaire (par exemple [Musc95], 
[Poll95], [Some95], [Tomb98], [Tomb99], [Wu04]). Cette impulsion, par sa limitation dans 
le domaine temporel, présente l'avantage d'accélérer les simulations, de simplifier les calculs 
et d'obtenir des résultats sous forme analytique. Cependant, dans le cas de transmission en 
bande limitée, il convient d'utiliser une impulsion de mise en forme respectant le critère de 
Nyquist afin d'éviter l'interférence entre symboles (ISI : Inter Symbol Interference en 
anglais). L'une des impulsions les plus employées est l'impulsion dite "en racine de cosinus 
surélevé" (RRC : Root Raised Cosine en anglais). 

Nous considérons comme support de l'étude un système monoporteuse à bande limitée 
dans un contexte monoutilisateur. L'interférence d'accès multiple étant inexistante, les 
perturbations du signal émis sont modélisées par un bruit additif blanc gaussien et par un 
bruit de phase, toutes les autres sources de dégradation étant négligées. 

On examine dans un premier temps le cas de l'emploi d'une impulsion rectangulaire. Le 
bruit de phase étant modélisé par un processus de Wiener-Lévy décrit dans le chapitre 1, 
nous analysons les effets du bruit de phase sur le signal transmis. Outre l'obtention de 
résultats de performances en termes de TEB et de dégradation du rapport signal sur bruit, 
cette étude nous permet d'établir certaines caractéristiques statistiques du terme de 
distorsion multiplicatif résultant dû au bruit de phase. Elles nous serviront de référence 
dans l'étude d'autres systèmes de transmission plus complexes. 

Ensuite, nous étendons cette étude au cas plus réaliste où des fùtres RRC sont utilisés au 
niveau de l'émission pour la mise en forme de l'impulsion et au niveau du récepteur pour le 
fùtrage adapté. Nous proposons une étude nouvelle sur l'influence de ces fùtres sur les 
effets du bruit de phase, et une comparaison des performances obtenues avec une 
impulsion rectangulaire. 
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Chapitre 2 : Impulsion de mise en forme et bruit de phase 

2.1 Description du système 

Le modèle en bande de base du système de transmission considéré est représenté sur la 
figure 2.1. 

EMETTEUR 

Oscillateur 
~ k k Local 

:~~~----+-------------, 
· Source Modulation Filtre de mise en 

binaire ············-· ...... fon:Jl.~ ....................... . 

Bruit n(t) 
AWGN 

Oscillateur 
: k Local 

• i 1[1;-1]+- :1: ~~.._. _ _;_ __ ___.1 

Démodulation Filtre 
..... ..(~~c;isi()llL .... a_d~p_té ..................... . 

RECEPTEUR 

Figure 2.1 :Modèle en bande de base du rystème de transmission 

Une source génère des éléments binaires bk avec un débit Db=1 /Tb. Le modulateur associe à 
chaque groupe de m bits un symbole xk choisi parmi l'ensemble des M=2m symboles de la 
constellation associée à la modulation selon un codage de Gray [Proa95]. Ces symboles 
délivrés avec un débit Ds= 1 /Ys= Db/ m sont ensuite mis en forme par un fùtre de réponse 

impulsionnelle g(t). 

Le signal en sortie du fùtre s'écrit: 

s(t)= Ï xk6(t-kTs)*g(t)= Ï, xkg(t-kT,) ( 2.1) 
k=O k=O 

où l'opérateur* désigne l'opération de convolution. 

Le signal s(t) ainsi obtenu est perturbé par l'oscillateur local situé au niveau de l'émetteur qui 
délivre le signal bruité 18

'('), où ().(t), le bruit de phase, est un processus de Wiener-Levy de 
moyenne nulle et de variance 2JrjJ, 1 t 1 Puis il est transmis à travers le canal de propagation et 
un bruit blanc gaussien n(t) de variance a/ s'y superpose. A la réception, ce signal bruité est 
affecté à son tour par le bruit de phase de l'oscillateur local situé au niveau du récepteur 
;or(tJ, où (),(t) est un processus de Wiener-Levy de moyenne nulle et de variance 27rfJrltl. Le 
signal ainsi obtenu r(t) s'écrit : 

r(t)=[s(t)e1e,(r)+n(t)]e1e,(r)=s(t)e1e(t)+n(t)e1eAt) ( 2.2) 

Où ()(t) =(),(t) +()r(t) est un processus de Wiener-Levy de moyenne nulle et de variance 
2JrjJ 1 t 1· Les deux bruits de phase présents au niveau de l'émetteur et du récepteur étant 
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indépendants, j3=j3,+j3,. Le bruit de phase présent dans l'ensemble de la chaîne de 
transmission est donc matérialisé par un seul terme correspondant à la contribution des 
différents oscillateurs locaux. A la fin de chaque symbole, le décalage de phase (y compris 
le déphasage en cours dû au bruit de phase) est supposé être correctement détecté et 
éliminé par le système de récupération de la porteuse implanté au niveau du récepteur. En 

conséquence, B(kTJ=O, et le support temporel du bruit de phase est de durée T.r. 

Remarquons que dans un système centralisé, l'oscillateur local situé au niveau de la station 
de base ou du point d'accès, via lesquels s'effectuent les communications, est d'un coût plus 
élevé que celui des oscillateurs implantés dans les terminaux, et de ce fait présente une 
meilleure stabilité. Le bruit de phase qu'il génère est en général négligé par rapport à celui 
généré au niveau des terminaux. Dans ce cas, B(t) se réduit à B,(t) dans le cas d'une liaison 
montante et à Br(t) dans le cas d'une liaison descendante. 

Ce signal est ensuite fùtré par le fùtre adapté à la forme d'onde de réponse impulsionnelle 
g* (-t) (où * désigne le complexe conjugué) : 

y(t )= r(t) * g * ( -t)=(s(t)ejO(t) +n (t) eje,(t))* g * (- t) ( 2.3) 

y (t)=(~ x kg (t -kT,) eje(t))* g* ( -t) +( n( t)eje,(tl) * g*( -t). ( 2.4) 

+oo ~ +oo 
y(t)= J L xkg(u-kT,)eje(u)g*(u-t)du+ J n(u)eje)u)g*(u-t)du ( 2.5) 

-cc k;:::Q -oo 

Puis le signal est échantillonné tous les intervalles de temps T.,. Après échantillonnage à 
l'instant kT.,, la variable de décision s'écrit : 

+co +oo +oo 

yk=y (kTs)= J L xk' g (u-k 'TslejB(u) g* (u -kT,)du+ J n(u)ejB,(u) g* (u-kT,)du ( 2.6) 
-oo k '=0 -oo 

2.2 Cas d'une impulsion rectangulaire 

Dans un premier temps, nous considérons une impulsion de mise en forme rectangulaire de 
durée T.r. Cette impulsion est intéressante dans le cas d'un canal idéal à bande passante 
illimitée. Sa durée limitée permet de simplifier et d'accélérer les simulations, elle permet 
aussi de mener un certain nombre de calculs à terme et d'aboutir à des expressions 
analytiques exactes. C'est d'ailleurs la raison pour laquelle elle est largement utilisée. 
Cependant, elle ne respecte pas le critère de Nyquist et introduit de l'interférence entre 
symboles dès que l'on considère un canal réel à bande limitée. 

Dans ce cas, la réponse impulsionnelle du fùtre de mise en forme g(t) s'écrit : 

g(t)=( ffo~' pour tE[O,T,] ) 

sinon 
( 2.7) 
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Figure 2.2 : Mqyenne et variance du module de cx0 en jonction de f3T, 

Lorsque la puissance du bruit de phase est forte, c'est à dire lorsque la probabilité que le 
déphasage soit supérieur à n est non négligeable, la distribution de rx0 se disperse sur le 
cercle unité et en conséquence l'atténuation moyenne croît d'abord très progressivement 
pour (3L compris entre 1 o-z et 1 o-1

, puis plus rapidement jusqu'à atteindre 0,63 pour (3T, =1. 
Dans le même temps la variance augmente de plus en plus rapidement avec f3T, dans une 
proportion quasi-linéaire en échelle logarithmique. 

Pour une puissance de bruit de phase faible, c'est à dire pour (3L<10-2
, le signal transmis 

n'est quasiment pas atténué. La variance du module étant très faible, on peut assimiler 
l'atténuation à une constante proche de 1. Notons que cette atténuation, qui entraîne une 
réduction du rapport signal sur bruit, est source d'erreur dans le cas d'une modulation 
d'amplitude. 

Intéressons-nous à présent à l'argument du terme multiplicatif rx0, donc au déphasage qui 
s'applique sur le symbole transmis. Sa moyenne est nulle, la figure 2.3 montre l'évolution de 
sa variance en fonction de (3T, Dans le cadre d'une modulation de phase, ce déphasage a 
une répercussion importante sur les performances en terme de taux d'erreur binaire. 
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Figure 2.3 : Vanance de l'argument du terme rxo en jonction de fJT, 

Le modèle de Wiener étant caractérisé par une variance croissante en fonction du temps, 
on observe naturellement une relation linéaire entre la variance du déphasage et f3T,. Poul" 
;3Tr<10-2

, la rotation de phase reste très modérée (écart-type inférieur à 0,15). 

2.2.1.2 Propriétés statistiques des parties réelle et imaginaire de oc0 

Les moyennes et variances de la partie réelle ao9i et de la partie imaginaire rx0:; de rxo peuvent 

se calculer directement à partir des propriétés statistiques d'un processus de Wiener-Lévy. 
T, 

E[(){o]=E[ (){o\ll]+ jE[ (){03]=; JE [eje(t)] dt ( 2.15) 
s 0 

En faisant intervenir la fonction caractéristique de la variable aléatoire gauss1enne 13M, 
comme détaillé dans l'annexe B, la moyenne de rx0 s'écrit: 

E[(){o] 1 
-rr fiT, -e 

rr {3 Ts 
( 2.16) 

Par identification, on en déduit les moyennes de la partie réelle rxo9i et de la partie imaginaire 
rxos de rxo : 

( 2.17) 

Les variances sont définies par : 
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Var (cx091 )= E[ IX~91 ]-E [ CX091f 
Var ( cxo::J= E [ cx~ 3 ]- E [cx03 ]

2 

.._____., 
=0 

Les puissances des parties réelle et imaginaire de CXo s'écrivent: 

E[cx~ 91 ]=E[~ f cos(e(t))dt J cos(e(t'))dt'] 
Ts 0 0 

E [ cx~ 3 ]=E [~ f sin(e(t)) dt J sin (e(t '))dt'] 
Ts 0 0 

En utilisant les formules d'Euler, les expressions deviennent : 
T, T, 

E [(){~9l]=~ J J ( E[ ej(B(I)+Wll]+E[e -j(e(t)+e(t'))]+ E[ej(e(t)-e(t'))]+E[e-j(e(t)-e(t'))])dt dt' 

4Ts 0 0 

T, T, 

E [ (){~3]= ~T\ J J ( E [ ej(e(t)+e(t'))]+ E[ e -j(e(t)+e(t')l]- E[ ej(e(t)-e(t'll]-E[ e- j(e(t)-e(t'))])dt dt, 

s 0 0 

( 2.18 ) 

( 2.19) 

( 2.20) 

( 2.21 ) 

( 2.22) 

Comme précédemment, en faisant intervenir la fonction caractéristique, mais cette fois-ci 
des deux variables aléatoires gaussiennes B(t)+B(t') et ()(t)-e(t'), comme détaillé dans l'annexe 
B, on obtient : 

E [cx2 ]= 1 (e -4rr$T,+ 8 e-rr $T,+ 12TT f3 T - 9) ( 2.23 ) 
09l 12( TT /3 Tsl2 s 

E[cx2 _]= 1 (-e-4rr$T,+16e-rr$T,+12TT{3T -15) (2.24) 
Oe~ 12( TT /3 TY s 

Finalement, les variances de tt.o91 et de a.0s s'écrivent: 

Var(cxo9J= 1 
2 ( e-4rr/3T,_12e-2"/3T,+32e-rr/lT,+12TT f3 Ts-21) 

12(TT f3Ts) 
( 2.25) 

( ) 1 ( -4rr/lT -rr/lT ) Var cx03 = 
2 

-e '+16e '+12TT/3T5 -15 
12(TT /3Ts) 

( 2.26) 

Les moyennes et variances des parties réelle et imaginaire du terme multiplicatif a.0 sont 

représentées sur la figure 2.4 en fonction de la largeur de bande normalisée f3T,. 
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10° 
fJTs 

Figure 2. 4 :Moyennes et variances des parties réelle et imaginaire du terme a.0 en jonction de {JT, 

Pour des valeurs de j3T, inférieures à 0,01, la moyenne de rx091 reste pratiquement égale à 1. 
Ensuite cette moyenne va diminuer, d'abord très progressivement entre 0,01 et 0,1, puis 
plus rapidement jusqu'à atteindre 0,3 pour {JT,=l. La distribution du bruit de phase étant 
paire, la moyenne de rx0sest nulle. 

Pour des puissances de bruit de phase faible, la phase est approximativement distribuée sur 
l'axe imaginaire. En conséquence, la variance de rx091 est beaucoup plus faible que celle de 
a0s. Pour une valeur de j3T,=0,01, la variance pour la partie imaginaire est de 2.10-2

, alors 
que pour la partie réelle, elle est égale à 3.1 o-4

. On peut en conclure que l'influence du terme 
multiplicatif en terme de rotation de phase sera nettement plus sensible si on emploie une 
modulation qui comporte une composante imaginaire. Pour f3Ts croissant, la variance 
augmente linéairement (en échelle logarithmique) avec le rapport j3T,. 

2.2.1.3 Distribution des parties réelle et imaginaire de ct.0 

Dans le domaine des radiocommunications, le problème du bruit de phase est le plus 

souvent étudié sous l'hypothèse d'une faible variance du bruit de phase : CYer/<<1, ce qui 

permet d'utiliser l'approximation suivante : é8('J= 1-!jB(t) et de simplifier nettement l'étude 
statistique du terme multiplicatif rx0 qui s'écrit alors : 

T, 

lXo=lX09l + j lXo:-;"" 1 + j_!__ f e(t)dt ( 2.27) 
TsO 

Dans ce cas, la partie réelle rx091est une constante égale à 1 et la partie imaginaire rx0 s est une 
variable aléatoire gaussienne, issue du filtrage linéaire de la variable aléatoire gaussienne B(t). 
Cependant cette hypothèse n'est pas toujours vérifiée en pratique. Pour déterminer les 
propriétés statistiques dans le cas général, nous avons utilisé une approche numérique de 
façon à estimer les distributions des parties réelles et imaginaires de rx0• Les figures 2.5 et 2.6 
représentent les densités de probabilité obtenues pour différentes valeurs de j3T,. 

40 



Chapitre 2 : Impulsion de mise en forme et bruit de phase 

100 

BT. = 0.001! 
20 

'11i'. = 0.005 ~ 
10 

Ypf; ·~· O.Olt; 1 
80 15 

au 

60 60 
10 

40 40 

20 
sc ) 20 

~ )_ 
0 0 0 
0.97 0.98 0.99 1.01 0.86 0.885 0.91 0.935 0.96 0.985 0.7 0.75 0.8 0.85 0.9 0.95 

2 2. 

15 

6 1. 

10 
4 

5 2 o. 

0 0 0 
-0.5 -0.25 0 0.25 0.5 0.75 1 -0.5 0 0.5 -1 -0.5 0 0.5 
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Figure 2. 6 : Densités de probabilité empinques de la partie imaginaire de rxo pour différentes 

valeurs de f3T, Comparaison avec la loi gaussienne de même mqyenne et de même variance. 
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On constate que pour des valeurs faibles de j3T,, la densité de probabilité de la partie 
imaginaire de rx0 présente une forte similitude avec une loi gaussienne. Cependant nous 
avons vérifié qu'à partir de f3Ts>0,02, elle ne peut plus être assimilée à une gaussienne. 
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2.2.2 Performances 

La démarche adoptée pour calculer la probabilité d'erreur à partir de la variable de décision 
Yk est décrite dans l'annexe C. Le taux d'erreur binaire est obtenu à partir des expressions 
établies dans cette annexe, dans lesquelles cl =o{ 

2.2.2.1 Performances du système dans le cas d'une modulation BPSK 

La figure 2.7 représente la probabilité d'erreur binaire en fonction du rapport signal sur 
bruit exprimé sous la forme Eb/NO pour différentes valeurs de la largeur de bande 
normalisée fJT,. La courbe correspondant à la performance obtenue en l'absence de bruit de 
phase dans un canal A WGN est représentée en référence. 

1 o·2 

(::Q 
~ 1 o-3 
f-< 

104 -i3- f3Ts = 0.2 
+ f3Ts = 0.1 
-+- f3Ts = 0.07 

10'5 -+-
f3Ts = 0.05 
{3T. = 0.03 

-+- f3Ts = 0.01 
Sans bruit de phase 

Figure 2.7 : TEB en fonction du rapport Eb/NO pour plusieurs valeurs de f3T, (modulation BPSK) 

Pour un bible Eb/NO, le bruit thermique domine, et la dégradation due au bruit de phase 
n'est pas très marquée. Lorsque Eh/NO augmente, on observe une nette différenciation des 
performances avec l'augmentation du rapport fJT, la rotation appliquée au symbole par le 
terme cx0 étant de plus en plus importante. Notamment, la performance se dégrade 
nettement dès que fJT, >0,05 avec l'apparition d'une asymptote verticale au niveau du TEB, 
qui spécifie les performances du système tenant compte uniquement du bruit de phase. En 
conséquence, suivant la puissance du bruit de phase, certaines valeurs de TEB ne peuvent 
être atteintes, ceci quelque soit Eh/NO. On peut préciser que le TEB dépasse 10-3 pour une 
valeur de fJT, supérieure ou égale à 0,1. Comparée aux modulations QPSK et 16-QAM, 
nous verrons que la modulation BPSK présente une bonne résistance au bruit de phase 
dans ce cas de figure. 
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2.2.2.2 Performances du système dans le cas de l'emploi d'une 
modulation QPSK et 16-QAM 

Nous nous intéressons à présent à l'évaluation des performances du système pour des 
modulations d'ordre plus élevé. A titre de comparaison, la figure 2.8 présente les 
performances des modulations BPSK, QPSK et 16-QAM avec une impulsion rectangulaire 
en présence de bruit de phase, pour plusieurs valeurs de j3Ts. Le cas d'une transmission sans 
bruit de phase dans un canal A WGN est représenté en référence. 

2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 
Eb/NO 

2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 
Eb/NO 

4 6 8 10 12 14 16 18 20 
Eb/NO 

~BPSK 
-a- QPSK 
+ 16-QAM 
•• • Sans bruit de phase (BPSK, QPSK) 
-Sans bruit de phase (16 QAM) 

Figure 2.8: TEE obtenu en fonction du rapport Eb/NO avec différentes modulations (BPSK, QPSK, 16-QAM) 
pour fJT, E { 0,005; 0,01 ; 0,03}, et une impulsion rectangulaire 

Par comparaison avec la modulation BPSK, on constate qu'avec la modulation QPSK, les 
performances se dégradent nettement pour un niveau plus faible de bruit de phase. La 
modulation QPSK est en effet plus sensible que la modulation BPSK à la rotation de phase 
engendrée par le terme multiplicatif, du fait d'un domaine de décision plus réduit entre les 
symboles. Cela se traduit par une apparition d'un seuil de performances au niveau du TEB 
de 10-3 dès j3Ts=0,03 , alors que la modulation BPSK reste peu affectée pour cette même 
valeur de j3T,. 
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Cette sensibilité au terme multiplicatif rx0 s'accroît encore lorsqu'on augmente l'ordre de la 
modulation (16-QAM) : en effet, dans ce cas, la modulation est non seulement sensible à la 
rotation appliquée sur le symbole, mais également à l'atténuation. De plus, le domaine de 
décision devient plus étroit. Par conséquent, on observe un seuil de performance de 10-3 

pour cette modulation pour (IFs >0,005 : la transmission est donc fortement perturbée. 

2.3 Cas de l'impulsion RRC 

Dans le paragraphe précédent, nous avons supposé la transm1ss1on d'impulsions 
rectangulaires et un canal idéal à bande passante illimitée. Ces hypothèses nous ont permis 
d'établir un certain nombre de résultats statistiques de façon analytique. Cependant, dans la 
pratique, les canaux de communication ont une bande passante limitée et par conséquent 
les impulsions temporelles sont de support infini. Cette propriété est à l'origine de 
l'interférence entre symboles (ISI : Inter Symbol Interference en anglais) dont la puissance 
dépend de la forme de l'impulsion, de l'échantillonneur et de la récupération de rythme que 
nous considérons parfaite dans ce travail. 

Pour une transmission sans ISI dans un canal A WGN à bande limitée, la mise en cascade 
de l'impulsion de mise en forme à l'émission et du filtre adapté à cette impulsion à la 
réception doit vérifier le critère de Nyquist. La famille de filtres la plus connue satisfaisant 
ce critère est la famille des filtres en racine de cosinus surélevé (RRC : Root Raised Cosine 
en anglais). 

Ce critère ne tient pas compte des imperfections de synchronisation en temps et en phase 
du système. En ce qui nous concerne, l'existence d'un bruit de phase à l'émission et à la 
réception est à l'origine d'interférence entre symboles qui dégrade les performances du 
système. 

Dans cette partie, nous proposons une étude de l'influence du fùtrage de mise en forme, 
que l'on suppose de type RRC, sur les effets du bruit de phase et les performances du 
système ainsi qu'une comparaison avec les résultats obtenus lors de la transmission 
d'impulsions rectangulaires. Peu de travaux portent sur ce sujet: 

- Dans le domaine des communications optiques, les auteurs de [Fosc88] considèrent une 
impulsion rectanglaire à l'émission et un filtre de réponse impulsionnelle rectangulaire à la 
réception. Dans [Fosc89], ils examinent le cas où des fùtres passe-bande plus réalistes sont 
utilisés au niveau du récepteur, et étudient l'impact du filtrage effectué en réception sur la 
distribution du terme multiplicatif rx0• Mais les fùtres considérés dans la liaison par fibre 
optique (filtre RC, filtre RC du second ordre et filtre de Butterworth du second ordre) sont 
différents des filtres de Nyquist utilisés dans le domaine des radiocommunications. De plus, 
ces filtres ne sont pas partagés entre l'émission et la réception contrairement aux filtres de 
Nyquist. Il n'est donc pas évident de transposer ces résultats au domaine des 
communications sans fil. 
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(2.29)), le signal peut s'écrire sous la forme: 

yk=cxk (0) xk + xiSI+Ih 

Avec: 
+oo 

cxk(m)= J g(t-(k+m)T,)g*(t-kT.)eje(t)dt , \fmEZ 
-oo 

xiSI= Ïxrcxk(r-k) 
r=O 
r'l'k 

+oo 

J7k= J n(t)g*(t-kT.)eje,(t)dt 
-oo 

L'expression (2.30) met en évidence trois termes de distorsion: 

( 2.30) 

( 2.31) 

( 2.32) 

( 2.33) 

-Le premier terme rxk(O) est un terme analogue au terme multiplicatif complexe décrit dans 
le paragraphe 2.2. Il introduit une atténuation et un déphasage du symbole utile transmis xk. 

- Le deuxième terme est un terme additif XISJ qui provient de la contribution des symboles 
adjacents, il s'agit donc d'une interférence entre symboles. Notons que dans le cas d'une 
impulsion rectangulaire, lë terme d'ISI est nul puisque deux symboles successifs ne se 
recouvrent pas. 
- Le troisième terme Tjk correspond au bruit blanc additif gaussien. Le bruit de phase 
introduit une rotation de phase aléatoire de chaque échantillon de bruit complexe. Le bruit 
A WGN conserve ses caractéristiques statistiques, pour les mêmes raisons que celles 
évoquées dans le paragraphe 2.2 : il reste blanc et gaussien de même variance. 

Pour quantifier l'influence de l'impulsion sur les effets du bruit de phase, il faut étudier les 
deux premiers termes de distorsion qui dépendent à la fois du niveau de bruit de phase et 
de la forme de l'impulsion de mise en forme choisie. En introduisant la réponse 
impulsionnelle dans la chaîne, les calculs deviennent très compliqués. Pour cette raison, 
nous aurons recours à des simulations pour étudier les propriétés statistiques de ces deux 
termes. 

Dans le cas d'un f.tltre RRC, les paramètres caractéristiques de l'impulsion sont le facteur de 
rolloff ex, le suréchantilllonnage r; et la longueur du fùtre T. Les impulsions RRC ont été 
choisies avec un taux d'échantillonnage r; =32 et une longueur de troncature T =12 T,. 
Nous avons vérifié que ces valeurs sont suffisantes pour garantir une bonne évaluation des 
performances du système. 

2.3.2 Propriétés statistiques du terme multiplicatif «k(O) 

Nous nous intéressons ici aux propriétés statistiques du terme multiplicatif rxk(O) défini par : 

+oo 

cxk(O)= f lg(t-kTsW.eje(tJdt ( 2.34) 
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2.3.2.1 Module et argument de rxk(O) 

La figure 2.10 représente l'évolution de la moyenne et de la variance de exk(O), donc de 
l'atténuation subie par le symbole transmis, en fonction de la largeur de bande normalisée 
fJT, dans le cas d'un fùtre RRC (pour différentes valeurs de ex) et dans le cas d'une impulsion 
rectangulaire pour comparaison . 
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Figure 2.10 :Moments d'ordre 1 et 2 du module de a.k(O) en Jonction de f3T, 

La figure montre que pour {J'L < 10-2
, le signal n'est quasiment pas atténué. La variance du 

module étant très faible, on peut assimiler l'atténuation à une constante proche de 1 quelle 
que soit l'impulsion de mise en forme employée. Lorsque j3'L >10-2

, l'atténuation moyenne 
croît avec (JTs- Dans le même temps la variance augmente. A partir de (JT, >10-1, on 
constate une différence suivant la valeur du facteur de rolloff : plus ex est grand, plus 
l'atténuation moyenne est faible car l'aire du lobe central de la réponse impulsionnelle du 
fùtre RRC est plus importante (donc contient plus d'énergie). Dans le cas d'une impulsion 
rectangulaire, les courbes suivent une évolution similaire. Cependant la moyenne et la 
variance de l'atténuation sont nettement plus faibles car l'impulsion rectangulaire contient 
plus d'énergie que le lobe central d'une impulsion de type RRC. 

Intéressons-nous à présent à l'argument du terme multiplicatif exk(O), donc au déphasage qui 
affecte le symbole transmis. La figure 2.11 montre l'évolution de sa variance en fonction de 
fJT, dans le cas d'un fùtre RRC (pour différentes valeurs de ex) et dans le cas d'une impulsion 
rectangulaire. Dans le cadre d'une modulation de phase, ce déphasage aura une 
répercussion importante sur les performances en terme de TEB. 
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fJT, 

Figure 2.11 : Variance de l'argument du terme multiplicatzj r:Y-k{O) en jonctz'on de f3T, 

Globalement on observe une relation quasi-linéaire entre la variance du déphasage et fJT,, ce 
qui est cohérent avec la nature du bruit de phase. Les courbes montrent par ailleurs une 
différence en fonction de ex : le déphasage est un peu moins important pour des valeurs de 
ex plus petites. Cette différence reste cependant assez limitée (40% d'augmentation environ 
entre les variances des courbes ex=0,1 et ex=1, pour un même (J'fs). Pour (JT, >0,5, cette 

différence tend à se réduire. 

L'impulsion rectangulaire quant à elle mène à une plus grande variance du déphasage que le 
filtre RRC (environ 100 à 150% d'augmentation selon le paramètre de rolloff considéré). La 
fonction rectangulaire étant plus "dispersée" sur un temps symbole que les impulsions RRC 
et la variance du bruit de phase étant croissante dans le temps, les impulsions les moins 
sensibles au bruit de phase sont celles qui s'évanouissent le plus rapidement. 

Dans le cas d'une modulation de phase, on peut s'attendre à de moins bonnes 
performances lorsqu'une impulsion rectangulaire est utilisée à cause de ce déphasage. On 
peut donc en déduire que le choix de l'impulsion influence les performances du système. 

2.3.2.2 Parties réelle et imaginaire de ock(O) 

Nous nous intéressons à présent à l'étude des parties réelle et imaginaire du terme 
multiplicatif ex~e(O). Dans un premier temps, nous examinons l'évolution de leurs moyennes 
en fonction de la bande normalisée (JTs. Nous avons placé à titre de comparaison les 
courbes obtenues pour l'impulsion rectangulaire. 
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Figure 2.12 :Evolution de la mqyenne des parties réelle et imaginaire du terme multiplicatif 

Les moyennes obtenues pour les différentes impulsions RRC sont identiques à la moyenne 
observée pour l'impulsion rectangulaire. Les commentaires sur leur évolution sont 
identiques au cas de l'impulsion rectangulaire (paragraphe 2.2.1.1). 

En ce qui __ concerne les variances des parties réelle et imaginaire, la figure 2.13 montre leur 
évolution en fonction de jJYs, pour les mêmes impulsions de mise en forme que 
précédemment. 
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Figure 2.13 : Variance des parties réelle et imaginaire du terme multiplicatzj 

Cette fois-ci, les courbes correspondant aux filtres RRC sont différentes suivant la taille du 
paramètre rx choisi. Plus rx est grand, plus les variances des parties réelle et imaginaire sont 
importantes. Ceci s'explique par le fait que la partie centrale de la réponse impulsionnelle 
du fùtre RRC contient de plus en plus d'énergie à mesure que le facteur de rolloff 
augmente. D'après l'équation (2.34), qui indique que le terme rxk(O) provient de l'intégration 
du bruit de phase par le module au carré de l'expression temporelle de l'impulsion de mise 
en forme, cette partie centrale constitue la plus grande contribution dans la pondération. 
De plus, on constate une nette différence entre le niveau de puissance de la partie 
imaginaire et de la partie réelle, ce qui confirme le constat effectué lors de l'étude de 
l'argument du terme multiplicatif : l'influence de ce dernier sera plus grande si on emploie 
une modulation qui comporte une composante imaginaire. 

Les parties réelle et imaginaire de l'impulsion rectangulaire présentent quant à elles une 
variance plus importante que celles de tout fùtre RRC, du fait que ce type d'impulsion 
concentre toute son énergie dans une seule période. 

2.3.3 Propriétés statistiques du terme d'ISI 

Après le terme multiplicatif, nous étudions le terme additif xm correspondant à 
l'interférence entre symboles, autrement dit à la contribution de tous les symboles voisins 
du symbole détecté à l'instant kTs: 
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+oo 

XIsi= LXrcxk(r-k) 
r=O 
r;<k 

Avec: 
+oo 

cxk(r-k)= f g(t-rT.)g*(t-kT.)ejO(t)dt '\lr,kEZ 

( 2.35) 

( 2.36) 

Les coefficients de pondération complexes r:t-k{r-k) appliqués aux symboles interférents Xr 

dépendent du bruit de phase qui affecte l'oscillateur et de l'écart (r-k) entre le symbole 
détecté k et les autres symboles du système OFDM. Ainsi \l.k(1) et \l.k(-1) pondèrent la 

contribution des deux symboles directement voisins du symbole considéré. 

La puissance de l'ISI dépend de l'impulsion de mise en forme et du niveau de bruit de 

phase. Puisque les symboles Xr sont des variables aléatoires centrées, indépendantes et de 
puissance unité dans le cas d'une modulation de phase, la moyenne et la variance du terme 
d'ISI sont: 

E[x 181 ]=0 ( 2.37) 

et 

a~s1=E[Ix 1sl]= ~ E[icxk(r-k )n 
r~o 

r;"k 

( 2.38) 

La figure 2.14 montre l'évolution de la puissance des coefficients de pondération 
complexes (\l.k(1), \l.k(2), ... , \l.k(l)) qui représentent la contribution des sept plus proches 
voisins du symbole détecté en fonction de f3L. pour deux valeurs de rolloff oc.=0,1 et oc.=1. 
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(a) a= 0,1 (b) a = 1 

Figure 2.14 : Puissance des composantes rxk(i) contribuant à I'ISI en fonction de f3T, 
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On observe l'existence d'une relation linéaire, suivant une échelle logarithmique, entre la 
puissance des coefficients et f3L pour f3T,<0,1. Remarquons que la contribution la plus 
significative provient des symboles les plus proches, en particulier les premiers et 
deuxièmes voisins. La contribution diminue de façon plus graduelle pour les voisins plus 
distants. Plus précisément, peu de composantes rxk(z) ont une contribution significative vis­
à-vis de l'ISI; la plus grande partie de l'interférence vient des 6 plus proches voisins pour 
rx=0,1 et des 2 plus proches voisins pour rx=1. Cela s'explique par le fait que l'amplitude des 
lobes secondaires est plus importante quand la valeur du facteur de roll-off diminue. 

La puissance du terme d'ISI dérive de la puissance de ces coefficients de pondération. La 
figure 2.15 représente cette puissance en fonction de f3L, pour différentes valeurs du 
facteur de rolloff. Comme indiqué précédemment, un système utilisant une impulsion 
rectangulaire ne fait pas apparaître d'ISI. 
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Figure 2.15 :Puissance du terme d'ISI en fonction de f3T, pour des impulsions de type RRC 

La puissance de l'ISI augmente de manière significative avec f3T,. La figure 2.15 indique une 
différence notable selon la valeur du paramètre rx. La puissance de l'ISI est d'autant plus 
forte que le facteur de rolloff est petit. Ces résultats sont cohérents, car lorsque rx diminue, 
l'énergie contenue dans les lobes secondaires est plus importante. Le recouvrement est 
donc plus marqué et la contribution des symboles adjacents est plus significative. 
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2.3.4 Performances 

L'analyse précédente indique que les paramètres de l'impulsion de mise en forme choisie 
ont une influence sur la dégradation introduite par le bruit de phase. Le terme multiplicatif 
est d'autant moins perturbé (en variance) que le facteur de rolloff ex est petit, mais cette 
amélioration s'obtient au détriment de l'ISI, qui augmente dans ce cas de façon notable. 
Nous proposons dans cette partie d'examiner les performances en fonction de la 
modulation employée. Nous procédons de la façon suivante: 

- Pour chaque modulation, une première figure représente les performances de la 
transmission dont nous avons artificiellement sup.Primé le terme d'ISI. Cela nous permet 
donc d'isoler l'effet du terme multiplicatif et de constater la dégradation engendrée en 
fonction de l'impulsion employée et du rapport {JT,. 
- Ensuite, nous présentons les performances du système obtenues en intégrant l'ISI, et 
donc correspondant aux performances réelles. On peut ainsi estimer l'impact du terme 
d'ISI sur la transmission, toujours en fonction de l'impulsion de mise en forme employée et 
du rapport {JT,. 

Toutes les courbes ont été obtenues par simulation complète de la chaîne de transmission. 
Pour plus de lisibilité, nous avons choisi de représenter 5 types d'impulsions RRC, dont les 
facteurs de rolloff sont les suivants rx=(0,1 0,2 0,5 0,7 1]. 

2.3.4.1 Cas de la modulation BPSK 

La figure 2.16 montre les performances du système pour 3 valeurs du rapport {JT, et 
différentes impulsions de mise en forme, en fonction du rapport Eb/NO, en considérant un 
système sans ISI (figure 2.16.a) et avec ISI (Figure 2.16.b). 
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Figure 2.16.a :IEB en jonction du rapport Eb 1 NO pour dijférentes impulsions de mise en forme et dijférentes 
valeurs de (JT, (modulation BP SK, sans ISI) 

Figure 2.16. b: TEB en fonction du rapport Eb 1 NO pour dijférentes impulsions de mise en forme et dijférentes 

valeurs de f3T,pour la modulation BPSK 

Dans le cas d'un faible bruit de phase (j3T,=0,01), les courbes de la figure 2.16.a sont toutes 
confondues : le facteur de rolloff n'a pas d'influence sur les performances du système. 
Lorsque le terme d'ISI est pris en compte (figure 2.16.b), on ne constate pas de 
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changement, les courbes restent toujours confondues : ici l'impulsion de mise en forme n'a 
aucune influence sur les performances du système (pour les valeurs de TEB considérées). 

Lorsque (3Ys augmente, on constate une différence entre les courbes qui a tendance à 
s'accentuer en l'absence d'ISI : les performances du système sont meilleures lorsque le 
facteur de rolloff est petit. Ce résultat est logique au vu de la figure 2.13 qui montre que 
plus a est petit, plus la variance du terme multiplicatif est faible. Dans ce cas, la courbe 
correspondant à l'emploi de l'impulsion rectangulaire se trouve au dessus de toutes les 
autres, du fait d'une plus grande variance du terme multiplicatif que dans le cas de toutes les 
impulsions RRC. La figure 2.16.b montre qu'en présence du terme additif d'ISI, la tendance 
s'inverse au niveau des performances pour les impulsions RRC : plus a est petit, plus les 
performances seront dégradées. L'ISI joue un rôle important sur les résultats selon 
l'impulsion RRC employée. Notons que la courbe obtenue pour rx=1 reste inchangée avec 
ou sans ISI quelque soit la valeur de (3T, considérée : dans ce cas, la puissance de l'ISI est 
plus faible et donc l'ISI ne contribue pas à la dégradation des performances. 

2.3.4.2 Cas de la modulation QPSK 

Comme pour la modulation BPSK, la figure 2.17 montre les performances du système pour 
3 valeurs de (3Ys, et différentes impulsions de mise en forme, en fonction du rapport 
Eb /NO, en considérant un système sans ISI (figure 2.17 .a) et avec ISI (Figure 2.17). 

10" 

ill 
~ 10"3 

Reet 
1 0"4 

-G- RRC, a=0.1 
-a- RRC, a=0.2 
~ RRC,a=O.S 

1 o-s 
~ RRC, a=1 

-'1\\'-- Sans bruit de 

2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 
Eb/NO 

Figure 2.17.a :TEB en fonction du rapport Eb/NO pour différentes impulsions de mise en forme et différentes 
valeurs de (3T, (modulation QPSK, sans ISI) 
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10' 

111 
~ 10'3 

Reet 
1 0·4 ~ ~ RRC, a=0.1 

: -e- RRC, a=0.2 
_
5 

·. ~ RRC, a=O.S 
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0 2 4 6 8 10 12 
Eb/NO 

14 16 18 20 

Figure 2.17.b :TEB en fonction du rapport Eb/NO pour différentes impulsions de mise en forme et différentes 
valeurs de fJT, pour la modulation Q P S K 

Lorsque f3T, présente des valeurs faibles en regard de la modulation utilisée (i.e courbes 
pour f3T,=0,005), on constate des performances différentes en fonction du rx considéré, 
dans le cas où seul le terme rxk(O) est pris en compte (Figure 2.17 .a). Plus le facteur de 
rolloff rx est grand, plus la différence est accentuée. Contrairement à la modulation BPSK, 
la probabilité d'erreur fait intervenir ici la partie imaginaire du terme multiplicatif. D'après 
la figure 2.13, les valeurs prises par la variance de la partie imaginaire de ce terme sont 
sensiblement plus fortes que pour la partie réelle, ce qui explique l'apparition de différences 
au niveau des performances en fonction du paramètre de rolloff de l'impulsion. Le terme 
multiplicatif a un effet perturbateur plus important en QPSK. 

Lorsqu'on prend en compte la totalité des perturbations dues au bruit de phase (figure 
2.17.b), les variations au niveau des performance sont plus faibles et s'inversent. Comme 
en BPSK, plus rx est petit, plus les performances du système sont dégradées. Même si le rôle 
du terme multiplicatif est plus important ici, la contribution de l'ISI est comparativement 
encore plus importante. 

Dans les deux cas de figure (en considérant ou non l'influence de l'ISI dans le système), 
l'utilisation d'une impulsion rectangulaire aboutit à des performances moins bonnes. La 
variance de la partie imaginaire de rxk(O) pour cette impulsion est en effet significativement 
plus élevée que pour toutes les impulsions de type RRC. 
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2.3.4.3 Cas de la modulation 16-QAM 

La figure 2.18 représente les performances du système pour 3 valeurs de j3T,, et différentes 
impulsions de mise en forme, en fonction du rapport Eh/NO, en considérant un système 
sans ISI (figure 2.18.a) et avec ISI (figure 2.18.b). 

10°·~§~~~~~~~~ 
1 

1 

1 

-- Reet 
~ RRC, a=0.1 
-a- RRC, a=0.2 
-+- RRC, a=O.S 

:: 4i'- RRC, a=1 

0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 
Eb/NO 

Figure 2.18.a: TEB en jonction du rapport Eb/NO pour dtfférentes impulsions de mise en forme et dtfférentes 
valeurs de {JT, (modulation 16-QAM, sans ISI) 
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::: 4i'- RRC, a=1 
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14 16 18 20 

Figure 2.18. b : TEB en fonction du rapport Eb /NO pour dijférentes impulsions de mise en forme et dijférentes 
valeurs de fJT,pour la modulation 16QAM 
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La figure 2.18.a montre que pour de faibles valeurs du rapport j3T, on observe des 
variations importantes des performances en fonction de l'impulsion de mise en forme 
utilisée. Le domaine de décision étant réduit, la 16-QAM est sensible à la fois au déphasage 
et à l'atténuation introduite par cxk(O) : l'influence du terme multiplicatif est importante sur 
ce type de modulation. 

En revanche, la figure 2.18. b montre très peu de différences entre les courbes de 
performances, quelque soit le rapport f3Ts considéré. Seul le cas j3Ys=0,005 montre une très 
légère amélioration des performances en utilisant une impulsion avec un r:x grand. L'ISI 
conserve une influence sensible sur les résultats. 

L'impulsion rectangulaire reste dans tous les cas l'impulsion présentant les performances les 
moins bonnes. Ceci est dû à sa plus grande sensibilité à l'influence du terme multiplicatif 
(atténuation et déphasage), qui est plus forte pour la modulation 16-QAM. 

2.4 Synthèse et comparaison des résultats 

En guise de synthèse, nous proposons ici un résumé des effets du bruit de phase sur une 
transmission monoporteuse selon l'impulsion de mise en forme employée. Le tableau 2.1 
indique la dégradation du rapport Eb/NO par le bruit de phase pour un TEB de 10·3

, lors 
de l'emploi de 5 impulsions différentes : l'impulsion rectangulaire et 4 filtres RRC (avec 
r:x=[0,1 0,2 0,5 1]). Les résultats sont donnés en fonction du rapport j3Ys et de la modulation 
employée (BPSK, QPSK et 16 QAM). 

f3Ts 
Type d'impulsion 

Reet RRC, r:x=0,1 RRC,cx=0,2 RRC, r:x=0,5 RRC, r:x=1 

0,03 0,7 dB 0,7 dB 0,65 dB 0,6 dB 0,6 dB 

0,05 1,7 dB 1,5 dB 1,4dB 1,35 dB 1,35 dB 

0,07 3,15 dB 2,8 dB 2,55 dB 2,45 dB 2,45 dB 

0,08 4,6 dB 3,75 dB 3,5 dB 3,35 dB 3,35 dB 

0,09 7,05 dB 5,45 dB 5,15 dB 4,65 dB 4,55 dB 

0,1 >9 dB 9 dB 7,75 dB 6,45 dB 6,15 dB 
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f3T, 
Type d'impulsion 

Reet RRC, cx=0,1 RRC, cx=0,2 RRC, cx=0,5 RRC, cx=1 

0,001 0,1 dB 0,1 dB 0,05 dB 0,05 dB 0,05 dB 

0,002 0,3 dB 0,35 dB 0,2 dB 0,2dB 0,2 dB 

0,005 0,55 dB 0,65 dB 0,45 dB 0,45 dB 0,45 dB 

0,01 1,4 dB 1,25 dB 0,95 dB 0,95 dB 0,95 dB 

0,02 4,2 dB 2,95 dB 2,65 dB 2,45 dB 2,45 dB 

0,03 >9 dB 6,5 dB 5,75 dB 5,25 dB 5,25 dB 

0,04 >9 dB >9 dB >9 dB 8,75 dB 7,75 dB 

(3T, 
Type d'impulsion 

Reet RRC, cx=0,1 RRC, cx=0,2 RRC, cx=0,5 RRC, cx=1 

0,001 0,55 dB 0,45 dB 0,4dB 0,4dB 0,4dB 

0,002 1,3 dB 1 dB 0,9 dB 0,8 dB 0,8 dB 

0,003 2,3 dB 1,6 dB 1,5 dB 1,4 dB 1,4 dB 

0,005 6,55 dB 3,5 dB 3,2 dB 3 dB 3 dB 

0,007 >9 dB 7,5 dB 6,95 dB 6,35 dB 6,35 dB 

T ab/eau 2.1 : Pénalité (en dB) en termes de Eb /NO pour différentes valeurs de {JT" pour atteindre un TEB de 
1 o-3 pour différents types de modulation et d'impulsions de mise en forme 

2.4.1 Caractéristiques globales 

A débit symbole constant D,=1/T,, on peut dire que l'influence globale du bruit de phase 
augmente avec deux paramètres : 

- Le rapport f3T, : Lorsque la largeur de bande à -3 dB de l'oscillateur notée f3 augmente, 
l'impact en terme de dégradation augmente. Pour chaque cas de figure, il est possible de 
définir un seuil de f3T, pour lequel les performances sont peu affectées par le bruit de phase. 
Au-delà de ce seuil, un niveau d'ISI élevé (pour les impulsions RRC uniquement) associé à 
une rotation et une atténuation fortes du symbole détecté entraîne une dégradation 
importante des performances. 

- La taille de l'alphabet de modulation M=2"' : on constate qu'augmenter l'ordre de la 
modulation accentue la sensibilité du système au phénomène de bruit de phase. En effet, 
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pour limiter la dégradation du rapport Eb/NO à 3 dB (soit à une multiplication par 2 de la 
perturbation totale du système) pour un TEB cible de 10-3

, un système employant la 
modulation BPSK peut supporter, dans le meilleur des cas (impulsion RRC avec cx=1), un 
rapport ftTr de 7.10-2

, alors que cette valeur descend à 2.10-2 et 4.10-3 respectivement avec les 
des modulations QPSK et 16-QAM. Cet écart de performances est encore plus marqué 
avec les autres impulsions considérées. On peut supposer, au vu de ces résultats, que pour 
les modulations d'ordre encore plus élevé, cette dégradation de performances va 
s'accentuer. 

En conclusion, le bruit de phase se révèle être une source de dégradation non négligeable, 
même dans le cas d'une transmission monoporteuse, à plus forte raison lorsque la 
modulation est d'ordre élevé. 

2.4.2 Impact du choix de l'impulsion de mise en forme 

Observons à présent l'incidence du choix de l'impulsion de mise en forme sur les 
performances du système. 

Le tableau 2.1 montre que l'impulsion rectangulaire présente rapidement une dégradation 
plus forte des performances que l'ensemble des impulsions RRC, quelle que soit la 
modulation considérée. L'emploi d'une impulsion rectangulaire dans l'évaluation des 
performances aboutit à une surestimation de l'impact du bruit de phase sur le système. 

En ce qui concerne les impulsions RRC, un coefficient de rolloff de cx=0,2 produit des 
résultats sensiblement identiques que les cas cx=O,S et cx=1, pour des valeurs de 
dégradations modérées (inférieures à 3dB). Ce n'est qu'à partir d'une dégradation 
supplémentaire d'environ 3dB qu'une différence notable apparaît entre ces impulsions. En 
revanche, quelque soit le niveau de dégradation et la modulation considérée, il n'existe 
quasiment pas d'écart entre les impulsions RRC avec cx=O,S et cx=l. Donc le gain de 
performances est inexistant si on emploie une impulsion ayant un facteur de rolloff 
supérieur à 0,5, pour une occupation de bande passante plus importante (33% 
d'augmentation entre un filtre RRC avec cx=O,S et avec cx=1). Dans le cas où les ressources 
en bande passante sont limitées, il est particulièrement appréciable de considérer ce 
paramètre. 

On peut donc conclure que, pour atteindre un TEB de 1 o-3 dans une transmission simple 
porteuse en présence de bruit de phase, l'impulsion RRC avec cx=0,2 constitue le meilleur 
choix technique, du point de vue compromis occupation bande spectrale/ gain de 
performances, pour un niveau de dégradation supplémentaire attendu modéré inférieur à 
3dB. Pour un niveau de dégradation attendu plus élevé que 3 dB, l'emploi d'une impulsion 
avec cx=O,S contribue à une amélioration des performances du système. La prise en compte 
d'une impulsion rectangulaire dans les études sur le bruit de phase conduit à surestimer 
l'impact du bruit de phase sur le système. Elle fournit donc une limite supérieure des 
performances. 

61 
.. 



Chapitre 2 : Impulsion de mise en forme et bruit de phase 

62 



Chapitre 3 : Système DS-CDMA en présence de bruit de phase 

Chapitre 3 

Système DS-CDMA en présence de bruit 
de phase 
Dans ce chapitre, nous nous intéressons à la sensibilité vis-à-vis du bruit de phase de la 
technique d'accès multiple DS-CDMA, décrite dans le chapitre 1. Cette technique permet 
une optimisation de la ressource radio disponible en procurant un accès simultané de tous 
les terminaux dans la même bande passante. En revanche, contrairement à un système 
TDMA ou FDMA, les interférences entre utilisateurs dépendent des propriétés de 
corrélation des codes d'étalement utilisés et sont inhérentes au système, elles ne peuvent 
être évitées. D'ailleurs, la présence de bruit de phase vient altérer ces propriétés de 
corrélation, augmentant ainsi le niveau d'interférence d'accès multiple (MAI : Multi Access 
Interference en anglais). 

Dans la littérature, on trouve quelques publications concernant les effets du bruit de phase 
sur un système DS-CDMA. La majorité d'entre eux [Eng97] [Eng98] [Huan98] [K.i.m99] 
considèrent un signal modulé en phase (PSK. : Phase Shift K.eying) et l'implantation d'une 
boucle à verrouillage de phase (PLL: Phase Locked Loop) du premier ordre au niveau de 
la réception pour assurer la synchronisation en phase avec la porteuse. Dans ce cas, l'erreur 
de phase résiduelle en sortie de la PLL est modélisée par une distribution de Tikhonov. Ces 
travaux ont divers objectifs : étude des conséquences sur la capacité d'un système DS­
CDMA [Eng97] [Eng98], sur les performances de la PLL proprement dite [Huan98], et sur 
le TEB d'une liaison satellitaire basée sur le DS-CDMA [I<:im99]. Dans quelques autres 
travaux, les auteurs considèrent l'emploi d'un oscillateur RF libre dans un système DS­
CDMA, dont le bruit de phase est modélisé par un processus de Wiener-Levy. Corvaja et 
al. considèrent différents schémas de codage différentiel impliquant les données ou les 
chips [Corv98], établissent de façon semi-analytique la probabilité d'erreur et en déduisent 
la dégradation due au bruit de phase [Corv04]. Hi cheri et al., eux , se placent dans le cas 
plus conventionnel d'un récepteur cohérent et proposent une expression du rapport signal 
sur bruit (plus interférence) sous l'hypothèse d'un faible niveau de bruit de phase [Hich03]. 
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L'étude proposée ici consiste à modéliser le bruit de phase par un processus de Wiener et à 
analyser les différentes perturbations induites sur le signal DS-CDMA, en particulierr les 
conséquences sur le terme de MAI. Comme Hicheri et al. dans [Hich03], et pour les 
différents systèmes que nous étudions d'ailleurs, nous nous plaçons dans le cas d'une 
réception cohérente. Cependant, nous nous affranchissons de l'hypothèse faible bruit et 
donnons une formulation analytique de la puissance de la MAI valable quelque soit le 
niveau de bruit de phase. Nous montrons également que l'hypothèse gaussienne, très 
souvent utilisée, ne convient pas toujours pour modéliser la MAI et obtenir le TEB. Les 
résultats de performances peuvent être exploités de deux façons. Pour un système donné, il 
est possible de déterminer le degré de stabilité requis pour l'oscillateur local pour garantir 
une dégradation acceptable des performances. Il est également possible de déterminer 
comment concevoir le système pour éviter une dégradation trop sévère en présence d'un 
certain niveau de bruit de phase. Ces résultats nous serviront aussi lors de l'étude 
comparative des différents systèmes qui fait l'objet du dernier chapitre de la thèse. 

3.1 Description du système 

Nous nous intéressons ici à l'impact du bruit de phase sur une transnusston multi­
utilisateurs de type DS-CDMA dans un canal AWGN et en particulier sur la MAI du 
système. Le modèle en bande de base du système de transmission considéré est représenté 
sur la figure 3.1. Afin de concentrer l'analyse sur les effets du bruit de phase, nous 
considérons un système synchrone : dans ce cas, les codes les plus appropriés sont des 
codes orthogonaux comme les codes de Walsh, que nous employons donc dans le cadre de 
cette étude. 
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Figure 3. 1 :Modèle du .rystème de transmission DS-CDMA en présence de bruit de phase 
(remarque : dans le cas synchrone, les délais entre utilisateurs sont nuls) 

~ 

Le système accueille Nu utilisateurs, qui disposent d'un code é' (u appartenant à [O ... Nu-1]) 
de longueur L. L'émetteur de l'utilisateur u se compose d'une source qui génère des 
éléments binaires b/ avec un débit Db=! /Tb. Le modulateur associe à chaque paquet de m 

bits un symbole x/ qui peut être complexe, choisi parmi l'ensemble des M=2'n symboles de 
la constellation associée à la modulation selon un codage de Gray [Proa95]. Les symboles 
générés avec un débit D,= 1 /T,=Dj m sont ensuite multipliés par le code utilisateur é' de 

l'utilisateur u. Le signal ~ (t) résultant est de la forme : 

s"( t) =! x~c" (t- kTJ 
k=O 

( 3.1 ) 

( 3.2) 
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Où * représente l'opération de convolution et g(t) est l'impulsion de mise en forme des 
chips. Dans cette étude, nous avons choisi d'utiliser l'impulsion rectangulaire, pour les 
raisons évoquées dans le chapitre 2 (limitation dans le domaine temporel permettant de 
simplifier les calculs) : 

g(t)=( k p.our tE[O,Tcl ] ( 3.3 ) 

0 smon 

Le signal f'(t) ainsi obtenu est perturbé par l'oscillateur local situé au niveau de l'émetteur 

qui délivre le signal bruité ie/r,J, où e:(t), le bruit de phase, est un processus de Wiener-Lévy 
de moyenne nulle et de variance 27rf3, 1 t 1 (on suppose que les oscillateurs des Nu utilisateurs 
ont tous les mêmes caractéristiques techniques, donc que les bruits de phase ont les mêmes 
propriétés statistiques). 

Du côté du destinataire, le signal reçu résulte de la contribution des Nu signaux transmis de 
façon synchrone par les différents utilisateurs à travers le canal de propagation, ce qui se 

traduit par l'addition d'un bruit blanc gaussien n(t) de variance Œ/. Ce signal est affecté à 
son tour par le bruit de phase de l'oscillateur local situé au niveau du récepteur f1Br(tJ, où ()r(t) 

est un processus de Wiener-Lévy de moyenne nulle et de variance 27rf3r 1 t 1· Le signal ainsi 
obtenu r(t) s'écrit : 

(

N-1 ) N-1 

r(t)= ~ sm(t)e1e;'(t)+n(t) e10'(1)= ~ sm(t)e10.(')+n(t)e10'(t) ( 3.4) 

Où em(t)=e:(t)+er(t) est un processus de Wiener-Lévy de moyenne nulle et de 

variance 2Jrf31 t 1· Les deux bruits de phase étant indépendants, (3=(3, + (3,.. Comme dans le 
paragraphe 2.1, on se place ainsi dans le cas le plus général, correspondant au cas d'un 
réseau sans fù de type ad'hoc impliquant des communications directes entre les terminaux 
mobiles. 

Ce signal est ensuite fùtté par le fùtre adapté à la forme d'onde g(-t) (où * désigne le 
complexe conjugué) : 

w( 1 )~, (1 )• g' ( -1 )~( ~ s" (1) e''"1'1+ n( 1)e1""'1 )• g • (- 1) ( 3.5) 

+oo N.-1 +oo L-1 

w(t)= f L L Lx;c;"g(u-kTs-lTJe10"(u)g*(u-t)du 
-oo m=O k=O 1=0 

+oo 

+ J n(u)e1e,(u)g*(u-t)du 
-oo 
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Puis le signal est échantillonné tous les temps chips T, A l'instant kT,+!T,, le signal 

échantillonné s'écrit : 
wk 1=w(kTs+lTJ= 
+oo N,-1 +oo L-1 

J L L L x;.c~g(u-k'Ts-l'TJeje"(u)g*(u-kTs-lTJdu 
-oo m=O k'=O 1'=0 

+oo 

+ J n(u)eje,(u) g(u -kTs -lTJdu 
-00 

( 3.8) 

En remplaçant g(t) par l'impulsion rectangulaire définie par (3.3) dans l'expression (3.8), le 
signal échantillonné s'écrit plus simplement: 

N,-1 kT,+(/+1)T" kT,+(/+1)T" 

wk,
1
=-

1 L x;c~ J eJil"'(u)du+-
1
- J n(u)ee,(u)du (3.9) 

Tc m=O kT,+IT" .JT: kT,+IT,. 

A la fin de chaque symbole, le décalage de phase (y compris le déphasage en cours dû au 
bruit de phase) est supposé être correctement détecté et éliminé par le système de 

récupération de l_a porteuse implanté au niveau du récepteur. On a alors (Jn(kT)=O, et 

l'expression (3. 9) s'écrit : 
N,-1 

wu= L x;c~ Ç~+'h,I 
m=O 

Avec: 
(/+1)T" 

Ç~=-1 J eje'"(t)dt 
Tc IT,. 

et: 
kT,+{!+ 1)Tc 

1 J ( ) e (t) nu= ~ n t e' dt 
yTc kT,+ITc 

(3.10) 

( 3.11 ) 

(3.12) 

Le signal échantillonné est ensuite envoyé dans un corrélateur, afin de pouvoir retrouver le 
symbole envoyé par l'utilisateur u. A la sortie, la kiime variable de décision fk s'écrit: 

1 
L-1 

y~=L ~ c~ wu ( 3.13) 

En remplaçant wk,l par son express1on (3.1 0) et en faisant apparaître le signal utile, 
l'équation (3.13) devient: 

1 
L-1 N,-1 

1 
L-1 

1 
L-1 

y~=x~ L ~ Ç~+]; x; L ~ c~c~ç;n+ L ~ c~IJu (3.14) 
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Remarquons que le terme multiplicatif affectant le signal utile est identique à celui obtenu 
au paragraphe 2.2 puisque : 

L-1 L-1 {l+I)T" T, 

1 'Ç' l=u _ 1 " 1 J je"(t)dt- 1 J )e"(t)dt-- L.. s -- L...; - e -- e - cx0 
L l=O l L l=O Tc l T< T s 0 

Finalement, la variable de décision (3.14) s'écrit: 

y~=x~ cx0+x~+ 1]~ 

Avec : 

Outre le terme r:x0, deux termes de perturbation apparaissent : 

( 3.15 ) 

(3.16) 

( 3.17) 

(3.18) 

- Le terme x"MAI représente la contribution due aux autres utilisateurs. Il s'agit donc d'un 
terme d'interférence d'accès multiple (MAI : Multiple Access Interference en anglais). Ce 
terme résulte de l'altération de l'orthogonalité des codes par le bruit de phase. 

- Enfin, le terme r/k représente la contribution parasite du bruit blanc additif, perturbé lui 
aussi par le bruit de phase de l'oscillateur. Un développement similaire à celui du 
paragraphe 2.1 amène à conclure que les propriétés statistiques du bruit blanc additif 
gaussien ne sont pas modifiées par le code d'étalement de l'utilsateur c" ni par le bruit de 
phase. 

Les propriétés statJsaques des termes r:x0 et r/k étant connues, Il reste donc à étudier les 
propriétés statistiques du terme d'interférence d'accès multiple présent dans le système. 

3.2 Interférence d'accès multiple 

Dans ce paragraphe, nous nous intéressons aux propriétés statistiques du terme 
d'interférence d'accès multiple. Ce terme représente la contribution des symboles émis par 
les autres utilisateurs actifs sur le symbole de l'utilisateur u décodé : 

N,-1 

u _'"' m.,..u,m 
XMAI- L..J Xk '=> 

m=O 
( 3.19) 

m"'u 
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Avec: 
L-1 

y-u.m_l_ ~ u m-ç:m ., -L ~ c1 c1 .,, 
t~o 

( 3.20) 

Les coefficients de pondération r:·m appliqués aux symboles interférents x"'k traduisent 
l'altération de l'intercorrélation des codes par le bruit de phase. Ils s'apparentent en effet à 
des fonctions d'intercorrélation entre les codes des utilisateurs u et m "modifiées" par le 
bruit de phase. Leurs valeurs dépendent des propriétés des codes utilisés dans le système. 
Dans le cas des codes de Walsh, l'intercorrélation est nulle et le terme de MAI est inexistant 
en l'absence de bruit de phase. En présence de bruit de phase, l'orthogonalité des codes est 
détruite. 

Puisque les symboles x"k sont des variables aléatoires centrées et indépendantes du bruit de 

phase, la moyenne du terme de l\1AI est nulle : 

E[ x~w]=o ( 3.21) 

La caractérisation statistique du terme de MAI passe ensuite par le calcul de sa puissance et 
l'étude de sa distribution. 

3.2.1 Puissance de l'interférence d'accès multiple 

Les symboles X11
k étant des variables aléatoires indépendantes du bruit de phase et des codes 

d'étalement, indépendantes entre elles, centrées et de puissance unité, la puissance de la 
l\1AI s'écrit: 

N,.-1 

CT~w.u=E[Ix~l]= L E[lsu,ml2
] 

m~o 

m#u 

( 3.22) 

Une expression analytique de cette puissance est fournie dans [Hich03] sous l'hypothèse 

d'un faible bruit de phase : Œer1/<< 1, en utilisant une approximation linéaire de 
l'exponentielle : f!8

(')-:::; 1 +jB(t). Dans cette étude, nous nous affranchissons de cette 
hypothèse et donnons une expression plus générale, valable quelque soit le niveau de bruit 
de phase. 

Le calcul des coefficients de pondération !;'·"' se fait ici directement en utilisant les 
propriétés statistiques d'un processus de Wiener-Levy. La démarche est la même que celle 
suivie au paragraphe 2.1.1.1 pour calculer les moments du terme multiplicatif r:t..0• 

L-1 L-1 

E[IC.ml2]=~ L L E[c7c;"c7.cr.]E[~r~r.·J (3.23) 
L t~o t·~o 
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Avec d'après l'expression (3.11) : 
(/+i)T, (/'+1)T, 

E[~r~~·]=~ f f E[ej(e"(t)-e"(t'll]dtdt' 
Tc IT, I'T, 

( 3.24) 

Comme détaillé dans l'annexe D, en utilisant les propriétés des codes de Walsh et en faisant 
intervenir la fonction caractéristique de la variable aléatoire gaussienne fJ"(t)-fJ"(t'), la 
puissance des coefficients de pondération s'écrit: 

E[iç·mi2]= 2 [ (L-l)rr f3 T -e-rrllT,+ L 2 e-rrJlT,_L2+ 1] ( 3.25) 
(L-l)(rr/3TJ s 

Puis en inté 

( 3.26) 

Cette expression relie la puissance de la MAI aux différents paramètres du système DS­
CDMA : le nombre d'utilisateurs N., la longueur du code L et le niveau de bruit de phase 
représenté par la largeur de bande normalisée (3T,ou f3Ts=f3LT,. 

Etudions l'influence de ces paramètres sur la puissance de la MAI. En premier lieu, 
l'influence de la charge du système est évidente : la puissance de la MAI est directement 
proportionnelle à Nu-1. 

Nous nous intéressons donc à l'influence de la longueur du code L et du temps chip T'". La 
figure 3.2 représente la puissance de la MAI en fonction du rapport pour une charge fixée 
et différentes longueurs de code (L=64, 128, 256, 512, 1024) 

Les valeurs choisies pour (3T, sont les plus représentatives. Prendre des valeurs de (3T, plus 
faibles ou plus fortes revient à examiner un cas de figure où le bruit de phase est soit quasi 
inexistant, soit trop important. 
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Figure 3.2 .-Puissance de la MAI en Jonction du rapport (:JT,pour différentes longueurs de code L 
(charge fixée à 64 utilisateurs) 

Pour une valeur de flY, inférieure à 10-4
, on observe l'existence d'une relation linéaire (dans 

une échelle logarithmique) entre la puissance de la MAI et {JT,. De plus, cette puissance est 
la même quelque soit la valeur de L. Nous avons montré que le bruit de phase cause la 
destruction de l'orthogonalité des codes. Pour une valeur de {JT, donnée, quand L 
augmente, il y a compensation entre d'une part la meilleure résistance à cette destruction 
grâce à un étalement plus important et d'autre part l'augmentation du niveau de bruit de 
phase, représenté par le rapport jJT,=fJLT, (augmentation due à l'allongement du temps 
symbole Ys lié à un débit utilisateur plus faible). 

Nous nous intéressons à présent à l'influence du taux de charge du système. La figure 3.3 
présente l'évolution de la puissance de la MAI en fonction du rapport flTs du système DS­
CDMA, pour plusieurs taux de charges :pleine charge (Nu=L), demi charge (Nu=L/2) et 
quart de charge (Nu=L/4). 
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10-1 
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10-4 
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fJT, 

Figure 3.3 :Puissance de la MAI en fonction du rapport fJT, et de la charge du système 

Précisons que les courbes sont les mêmes, quelle que soit la valeur de L. Par conséquent, 
pour un f3Ts donné (soit un niveau de bruit de phase donné), la puissance ne dépend que du 
rapport N./L. Quand L augmente, le temps chip T, diminue et la bande passante augmente 
: le système offre alors une meilleure résistance au bruit de phase et supporte une charge N. 
plus importante en proportion pour un même niveau de MAL De plus, la figure 3.3 montre 
une dépendance directement proportionnelle de la puissance de la MAI avec le taux de 
charge. Lorsque l'on divise par 2 la charge du système, on réduit également de moitié la 
puissance de la MAI. 

3.2.2 Distribution de l'interférence d'accès multiple 

Nous nous penchons à présent sur la nature de la distribution de la MAI, en vue d'obtenir 
les performances du système sous forme analytique. La MAI étant définie comme une 
somme de variables aléatoires (dans la plupart des études portant sur le bruit de phase 
[Eng98] [Hich03] ou non [Rapp99]), elle est assimilée à une variable aléatoire gaussienne 
complexe. L'approximation gaussienne est considérée comme d'autant plus précise que la 
longueur de code et la charge sont grandes. Nous allons vérifier la validité de cette 
hypothèse 

D'après l'annexe C, l'expression de la probabilité d'erreur implique la partie réelle de la MAI 
dans le cas d'une modulation BPSK et les parties réelle et imaginaire de la MAI dans le cas 
de modulations bidimentionnelles (QPSK, 16-QAM). Comme l'annexe D.2 montre que ces 
parties réelles et imaginaire sont décorrélées, nous les avons étudiées séparément et nous 
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avons observé que leurs distributions sont quasi identiques. La figure 3.4 représente les 
densités de probabilités de la partie réelle du terme de MAI pour un rapport fiL =0,01, une 
modulation QPSK, une longueur de code L=128, et plusieurs charges du système. 
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Figure 3.4 :Densités de probabilité de la partie réelle de la MAI pour plusieurs chafl',eS du DJStèmes ({JI's =0,01, 
modulation Q P S K). Comparaison avec une distribution gaussienne de même mqyenne et variance 

L'approximation gaussienne est pertinente quand le système DS-CDMA est en pleine 
charge (N.=L). Lorsque la charge diminue, cette approximation n'est plus appropriée : en 
particulier, la distribution de la MAI présente une queue plus importante que celle de la 
distribution gaussienne. Ces observations s'appliquent également lorsqu'on considère 
d'autres valeurs de L (supérieures à 32) et de jJT,, ainsi que d'autres modulations 
bidimensionnelles. Dans le cas de la modulation BPSK, l'approximation gaussienne est 
grossière, même pour un fonctionnement en pleine charge. 

Dans le paragraphe suivant, qui porte sur les performances du système DS-CDMA en 
présence de bruit de phase, nous employons donc l'approximation gaussienne pour 
modéliser la distribution de la MAI seulement dans les cas d'une pleine charge et des 
modulations QPSK et 16-QAM. 
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3.3 Performances 

Voyons maintenant comment les perturbations liées au bruit de phase (déphasage et 
atténuation du symbole utile, MAI) dégradent les performances d'un système DS-CDMA. 
Pour une pleine charge en QPSK et 16-QAM, la démarche adoptée pour calculer la 
probabilité d'erreur à partir de la variable de décision_j'k (équation (3.16)) est décrite dans 
l'annexe C (sauf dans le cas de l'emploi de la modulation BPSK, où la variable de MAI n'est 
pas assimilable à une gaussienne). Le TEB est dérivé des expressions établies dans cette 
annexe dans lesquelles la variance totale de l'interférence et du bruit est donnée par : 

2 2 D 1 ' d . ul . cr= cr TJ +cr MAI • ans tous es autres cas, nous avons eu recours a es sun at1ons 

complètes d'un système de transmission DS-CDMA en présence de bruit de phase pour 
obtenir les courbes de TEB. Aucune hypothèse n'est utilisée dans ces simulations. 

Pour ne pas alourdir le document, nous avons choisi de représenter ici uniquement les 
courbes correspondant au cas d'un système DS-CDMA fonctionnant en pleine charge 
(présentant donc le niveau de dégradation le plus important). Les résultats obtenus dans 
d'autres cas sont cependant utilisés au paragraphe 3.4 dans la synthèse des résultats. 

3.3.1 Probabilité d'erreur dans le cas d'une modulation BPSK 

La figure 3.5 représente la probabilité d'erreur binaire en fonction du rapport signal sur 
bruit exprimé sous la forme Eb/NO pour différentes valeurs du rapport (:JT,,, obtenue lors 
de l'emploi d'une modulation BPSK. La courbe de performance obtenue en l'absence de 
bruit de phase dans un canal A WGN est représentée en référence. 
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--G- {3T.=0.1 
-a- {3T.=0.08 
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Figure 3.5: 1EB en jonction du rapport Eb/NO pour plusieurs valeurs de fJT,pour un système DS-CDMA en 
pleine charge emplqyant une modulation BPSK 

Pour un faible rapport Eb/NO, la prédominance du bruit thermique fait que les 
performances sont peu affectées par le bruit de phase. En revanche l'effet du bruit de phase 
se manifeste lorsque Eb/NO augmente. On observe que les performances du système se 
dégradent avec f3T, croissant, avec l'apparition d'une asymptote (pour les valeurs de TEB 
considérées sur la figure 3.5). La valeur de 10-3 n'est plus atteinte pour le TEB lorsque f3T, 
dépasse 0,05. Pour des valeurs supérieures, la transmission devient médiocre. Le système 
DS-CDMA présente donc une sensibilité certaine au bruit de phase, même dans le cas 
d'une modulation d'ordre faible. 

3.3.2 Probabilité d'erreur dans le cas des modulations QPSK et 
16QAM 

Les courbes de TEB ont également été obtenues en fonction du rapport Eb/NO pour 
différentes valeurs de jJT,dans le cas d'un système DS-CDMA employant deux modulations 
d'ordre supérieur : la QPSK et la 16-QAM. Pour comparaison, la figure 3.6 représente les 
performances obtenues avec les modulations BPSK, QPSK, 16-QAM pour quelques 
valeurs choisies de f3Tr. Comme précédemment, il s'agit d'un fonctionnement en pleine 
charge et le cas d'une transmission sans bruit de phase est représenté en référence. 
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Figure 3.6: TEE obtenu en fonction du rapport Eb/NO avec différentes modulations 
(BPSK, QPSK, 16QAM) pour plusieurs rapports (JT, 

La comparaison des courbes entre elles fait apparaître une plus grande sensibilité au bruit 
de phase lorsque l'ordre de la modulation augmente. Les symboles transmis quittent alors 
plus rapidement (c'est à dire pour un niveau de bruit de phase f!Ts plus faible) la zone de 
décision sous les effets conjugués du terme multiplicatif rx0 (rotation de phase et 
atténuation) et MAI. Pour la modulation QPSK, on note l'apparition d'un seuil de 
performance à partir de PTs>0,01, et une dégradation rapide des performances avec 
l'augmentation de PTs. Le seuil de 10·3 est dépassé dès que (3Ts>0,02. 

Le passage à une modulation d'ordre plus élevé (16-QAM) se traduit par une dégradation 
très accentuée des performances. On obtient ainsi un seuil de performance dès PTs>0,002. 
Ce seuil dépasse 1 0"3 pour PTr>0,004. Cette dégradation importante des performance 
s'explique par la sensibilité accrue de la modulation 16-QAM aux effets du terme 
multiplicatif rx0 : non seulement au déphasage mais aussi à l'atténuation, contrairement à la 
QPSK. Sous ces effets, les symboles de la constellation sortent plus facilement de leurs 
domaines de décision. 
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3.4 Synthèse des résultats 

3.4.1 Dégradation des performances 

Pour conclure sur la dégradation des performances due au bruit de phase, nous avons 
relevé sur les courbes de TEB obtenues pour les différentes valeurs de f3T., la dégradation 
ou pénalité en terme de rapport Eb/NO que le système subit pour atteindre un TEB de 10-3 

en présence de bruit de phase, par comparaison à une transmission dans un canal AWGN. 
nous avons fait varier plusieurs paramètres clefs du système : niveau de bruit de phase, 
longueur de code, charge du système et modulation. 

La figure 3.7 représente ainsi la dégradation en fonction de la largeur de bande normalisée 
j3T; pour les différentes modulations considérées et différents taux de charges du système 
DS-CDMA. A noter que pour les cas de demi-charge et quart de charge avec les 
modulations QPSK et 16-QAM, l'approximation gaussienne n'étant plus valide pour la 
distribution de la MAI, nous avons eu recours à la simulation du système de transmission 
pour obtenir les résultats indiqués sur la figure. 
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Figure 3. 7 : Dégradation en terme de rapport Eb /NO pour un TEB de 10-3 en jonction de f3T, pour un !)IStème 
DS-CDMA avec différentes taux de charges et différentes modulations 
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La figure montre que la dégradation des performances en présence de bruit de phase 
augmente avec plusieurs paramètres : 

- Le rapport (JT, =(JLT, , c'est-à-elire avec la largeur de bande à -3 dB de l'oscillateur, la 
longueur de code et le temps chip. Cette évolution paraît normale puisqu'une solution 
évidente pour augmenter les performances est d'améliorer la stabilité de l'oscillateur donc 
de réduire (3, indépendamment des autres paramètres. D'autre part, plus T, est grand, plus la 
bande passante est étroite pour un étalement donné et donc plus le système DS-CDMA 
devient sensible au bruit de phase. Enfin, l'augmentation de L, soit de l'étalement de 
spectre pour une bande passante donnée, s'accompagne d'une perte de performance. Cette 
évolution peut sembler contraire aux observations de la figure 3.2. Pour une valeur de (JT, 
et une charge données, la puissance de la MAI reste en effet identique ou diminue 
légèrement (suivant le niveau de bruit de phase de l'oscillateur) lorsque L augmente. Mais la 
MAI n'est pas la seule source de perturbation : dans ce cas, (JT, augmente et les effets du 
terme multiplicatif cx0 eux, sont plus importants. Notons également que le taux de charge 
N./ L est augmenté. 

Pour chaque cas de figure, il est possible de définir un seuil de (JTÏ pour lequel les 
performances sont peu affectées par le bruit de phase. Au-delà de ce seuil, un niveau de 
MAI élevé associé à une rotation (et atténuation) importantes du symbole détecté entraîne 
une dégradation très forte des performances. 

-La taille de l'alphabet de modulation M=2'n, c'est-à-dire avec le débit binaire source m/Tx. 
De même qu'une modulation d'ordre plus élevé est moins robuste au bruit thermique, elle 
est moins robuste au bruit de phase. Dans le cas d'une modulation BPSK, le système DS­
CDMA est surtout sensible à la MAI. Dans le cas d'une modulation d'ordre plus élevé, non 
seulement la sensibilité à la MAI est accrue, mais surtout le système devient plus vulnérable 
aux effets du terme multiplicatif cx0 : rotation de phase dans le cas d'une modulation QPSK, 
rotation de phase et atténuation dans le cas d'une modulation 16-QAM. Ainsi, pour limiter 
la dégradation due au bruit de phase à 3dB dans un système en pleine charge, un rapport 
(JT, inférieur à 0,04 est requis avec une modulation BPSK, alors que cette valeur limite 
descend à 0,014 et 0,0022 avec les modulations QPSK et 16-QAM. 

- Le taux de charge du système, c'est à dire le rapport NjL, nous avons effectivement 
constaté un lien direct entre le taux de charge du système et la puissance de la MAI. Pour 
rester en deçà d'une dégradation de 3 dB des performances avec une modulation BPSK, on 
passe d'un rapport (3Ts maximal de 0,04 dans le cas d'une pleine charge à 0,048 en situation 
de demi-charge, et 0,054 pour un quart de charge. 

Pour atteindre les exigences requises en terme de performance, le choix des paramètres du 
système DS-CDMA impose un niveau de bruit de phase donc un degré de stabilité et par 
conséquent un niveau de complexité de l'oscillateur. A l'inverse, le choix d'un oscillateur 
local limite la longueur des codes, éventuellement au détriment de la robustesse face à la 
sélectivité en fréquence du canal de propagation et aux interférences multi-utilisateurs, ainsi 

78 



Chapitre 3 : Système DS-CDMA en présence de bruit de phase 

que le temps chip, le débit binaire source et le taux de charge. Soulignons qu'à charge 
constante, une diminution de la longueur des codes s'accompagne d'une augmentation du 
taux de charge. Les deux paramètres ne doivent donc pas être considérés indépendamment 
l'un de l'autre. 

3.4.2 Exemple d'exploitation des résultats obtenus: application 
au système UMTS 

A titre d'exemple, nous proposons id d'exploiter les résultats obtenus dans le cas d'un 
système de transmission de type UMTS en voie descendante (pour respecter l'hypothèse 
d'un système synchrone). Les valeurs des principaux paramètres du système [Sanc04] sont 
regroupées dans le tableau 3.1. 

Débit Chip 

Codes d'étalement employés 

Longueur des codes 

Modulation 

1/T,=3,84.106 chips/s 

OVSF (codes de Walsh de longueur 
variable) 

L=4 à 512 

QPSK 

Tableau 3.1 :Paramètres DS-CDMA emplqyés dans le {)Stème UMTS 

A partir de ces paramètres et des courbes de pénalité représentées sur la figure 3.7, il est 
possible de déterminer le degré de stabilité de l'oscillateur nécessaire pour assurer une 
dégradation acceptable des performances. Plus précisément, nous allons rechercher la 
valeur maximale de la largeur de bande à -3dB de l'oscillateur f3 pour garantir un TEB de 
10-3 en se limitant à une dégradation du rapport Eb/NO inférieure à 1 dB par rapport à une 
transmission dans un canal A WGN sans bruit de phase. 

D'après la figure 3.7, dans le cas d'un fonctionnement en pleine charge, c'est à dire dans le 
cas le plus défavorable, le rapport f3Ys requis est f3Ts=f3LT, = 5,5.1 o-3

. La valeur maximale de 
L (correspondant au débit utilisateur le plus faible) étant de 512, la largeur de bande 
maximum tolérable est: f3= (5,5.10-3.3,84.106

) /512=41,25 Hz. 

Par comparaison, voyons maintenant comment évolue la dégradation du rapport Eb/NO 
liée au bruit de phase lorsque les paramètres de fonctionnement du système changent. Le 
tableau 3.2 regroupe ainsi 3 cas de fonctionnement. 
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1 512 512 1 5,5.10'3 1 dB 

2 512 128 1/4 5,5.10'3 0,5 dB 

3 128 128 1 1,4.10'3 0,15 dB 

Tableau 3.2 : Dégradation du rapport EB /NO pour différents cas de fonctionnement du !)'Stème 

Le premier cas correspond au cas le plus défavorable qui a servi à fixer la contrainte sur 
l'oscillateur. Le deuxième cas correspond à une diminution du nombre d'utilisateurs à 
étalement constant, donc du taux de charge. La dégradation du rapport Eb/NO est alors 
divisée par 2 par rapport au premier cas. Le troisième cas correspond à une diminution de 
l'étalement à taux de charge constant, donc à une augmentation des débits utilisateur et à 
une diminution du nombre d'utilisateurs. La dégradation du rapport EB/NO est réduite 
dans une plus grande proportion : elle est divisée par environ 6,7 par rapport au premier 
cas. 

Comparons maintenant les cas 2 et 3. D'après la figure 3.2, comme la valeur de j3T, est fixe 
et vaut j3T, = 41,25/3,84.106=10-5

, la puissance de la MAI est identique : elle ne dépend pas 
de la longueur des codes mais uniquement de la charge du système. Les différences de 
performances observées montrent qu'en présence de bruit de phase, la MAI n'est pas la 
source de dégradation prépondérante dans le système. A charge constante, les 
performances sont moins bonnes avec un étalement plus grand à cause de l'allongement du 
temps symbole, qui accentue le déphasage et l'atténuation provoqués par le terme 
multiplicatif. 
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Chapitre 4 

Système OFDM en présence de bruit de 
phase 

Ce chapitre est consacré à l'étude de la sensibilité au bruit de phase d'un système de 
transmission multiporteuses OFDM associé à un accès multiple TDMA. Cette technique 
présente l'avantage d'une grande robustesse vis-à-vis des multi-trajets, mais en contrepartie, 
pour un même débit ou une même bande passante, elle est plus sensible au bruit de phase 
que les techniques de transmission monoporteuse. 

L'impact du bruit de phase sur l'OFDM a été étudié dans de nombreux papiers utilisant 
différents modèles et différentes hypothèses, et a été évalué suivant différents indicateurs 
de performances. Dans [Poll95] [Tomb98] [Boug01] [Cost02] [Hich03] [Wu04], les auteurs 
considèrent un oscillateur local libre, uniquement verrouillé en fréquence, dont le bruit de 
phase est modélisé par un processus de Wiener-Lévy. Dans d'autres approches, l'oscillateur 
est supposé verrouillé en phase et le bruit de phase est modélisé par un bruit blanc fùtré 
pour obtènir la dsp d'un oscillateur spécifique [Robe95] [Musc95] [Stot98] [Arma01] 
[E1Ta01] Uian01]. De plus dans ces travaux, un niveau de bruit de phase faible est souvent 
considéré pour simplifier l'analyse [Poll95] [Robe95] [Musc95] [Stot98] [Arma01] [E1Ta01] 
[Cost02] [Hich03] Uian04]. En ce qui concerne les performances, les résultats sont donnés 
sous différentes formes. Dans [Musc95] [Arma01] [Cost02] [Hich03] Uian04] [Wu04], les 
auteurs fournissent l'expression du rapport signal sur bruit (plus interférence) en présence 
de bruit de phase et en déduisent la dégradation par rapport à une transmission A WGN 
pour caractériser la sensibilité au bruit de phase. Certains travaux fournissent les courbes de 
TEB soit à partir de simulations pour quelques valeurs particulières des paramètres du 
système [Robe95] [Arma01] [E1Ta01] Uian04], soit à partir d'une expression analytique 
obtenue grâce à la modélisation gaussienne de l'interférence induite [Tomb98] [Boug01]. 
Dans [Robe95], les auteurs reportent en plus la pénalité due au bruit de phase, en terme de 
rapport signal sur bruit, pour atteindre une valeur cible du TEB. 

Nous proposons ici une étude des conséquences du bruit de phase sur un système OFDM. 
Cette étude consiste à modéliser le bruit de phase par un processus de Wiener-Lévy et à 
analyser les différentes perturbations induites sur le signal OFDM, quelle que soit la 
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puissance du bruit. Notre travail approche en cela celui effectué par Tomba [Tomb98]. 
Cependant nos résultats diffèrent dans la mesure où nous nous affranchissons de 
l'hypothèse gaussienne pour obtenir le TEB. Nos simulations montrent en effet que cette 
hypothèse n'est pas toujours valide et qu'elle peut conduire à une sous-estimation de la 
dégradation des performances due au bruit de phase. Nous examinons également l'effet de 
la correction du terme de CPE (Common Phase Error) sur les performances. Les résultats 
de performances obtenus nous serviront lors de l'étude comparative qui conclut ce 
manuscrit. 

4.1 Description du système 

Dans cette partie, nous étudions l'influence du bruit de phase sur un système 
multiporteuses OFDM associé à un accès multiple de type TDMA. On s'affranchit des 
interférences entre symboles en supposant un mécanisme de compensation du temps de 
propagation aller-retour et l'utilisation d'un intervalle de garde dans le système. L'étude est 
donc réalisée dans un contexte mono-utilisateur. La figure 4.1 représente la chaîne de 
transmission OFDM considérée. 

EMETTEUR 

Modulation 

BruitAWGN .. 

[1;-1]•-+ 
Yk Parallèle 
r- 1 

Série 

Série r 

FFT 1 .... 
Parallèle 

Démodulation 
(décision) 

RECEPTEUR 

Figure 4.1 :Modèle en bande de base du .!J!Sfème de transmission OFDM en présence de bruit de phase 

Le système de transmission est composé d'une source qui délivre des données binaires bk 
avec un débit Db= 1 /Tb. Le modulateur associe à chaque groupe de m bits un symbole xk 
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choisi parmi l'ensemble des M=2'n symboles de la constellation associée à la modulation 
selon un codage de Gray [Proa95]. Ces symboles délivrés avec un débit Dx=1 /Tx=D&/ m 

sont ensuite transmis en parallèle sur les N sous-porteuses orthogonales du modulateur 
OFDM. Cette transformation obtenue par transformée de Fourier inverse génère un 
symbole OFDM de durée Ts=NTx. 

Pour simplifier les notations et sans perte de généralité, on considère la transmission d'un 
seul symbole OFDM. A la sortie du modulateur OFDM, le signal en bande de base généré 
sur une durée symbole Ts s'écrit: 

1 N-1 j2rrr.!_ 
s(t)=- L xre T, ff. r:O 

( 4.1) 

Côté réception, le signal reçu à l'entrée du démodulateur OFDM correspond au signal émis 
perturbé par le bruit de phase présent dans l'ensemble de la chaîne de transmission t/0('), 

auquel se superpose le bruit blanc gaussien n(t) de variance Œ, 2 affecté uniquement par le 
bruit de phase du récepteur : 

r(t)=s(t)ejG(t)+n(t)ejG,(t)= -- L xr/ rrrT, eje(t)+n(t)ejG,(t) 
( 

1 N-1 "2 
1 

) 

fi: r:Q 

( 4.2) 

Le bruit de phase fJ(t)=Be(t)+Br(t) résulte des contributions respectives B,(t) et Br(t) des 
oscillateurs locaux présents au niveau de l'émetteur et du récepteur. B,(t) et Br(t) étant des 
processus de Wiener-Lévy indépendants, de moyenne nulle et de variances 2n(J, ltl et 
2n(Jr 1 t 1, B(t) est aussi un processus de Wiener-Lévy de moyenne nulle et de variance 2n(J 1 t 1 

(avec (J=(J, +(Jr)· 

Le démodulateur OFDM utilise ensuite la propriété d'orthogonalité entre les sous­
porteuses pour récupérer les différents symboles émis. Le symbole Yk est ainsi obtenu par 
corrélation du signal reçu avec la kième sous-porteuse : 

1 T, -j2TT!:_I 
yk= r;;:;- J r(t)e T, dt ( 4.3) 

"Y Ts 0 

Dans le récepteur, cette opération est réalisée par une FFT et l'intégration est remplacée par 
la somme d'échantillons discrets. Nous conservons ici l'écriture sous forme continue pour 
plusieurs raisons : dans un souci de cohérence par rapport aux chapitres précédents, parce 
que cette écriture nous permet de réutiliser directement certains résultats du chapitre 2 et 
parce qu'elle aboutit aux mêmes résultats que l'écriture sous forme discrète, à condition que 
le nombre de sous-porteuses soit grand. Nous avons vérifié qu'une valeur supérieure à 32 
était suffisante, ce qui est le cas en pratique dans les systèmes OFDM. 

En remplaçant r(t) par son expression dans (4.3), on obtient: 
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En isolant le cas où r=k, on aboutit à l'expression suivante : 

Yk =xkcxo+ x ICI,k + ~'h 

Avec: 
N-l 

XJCI,k= L Xr(Xr-k 
r=O 
n•k 

T, .
2 

mt 1 J rr-
(X =-JeJO(tJe r,dt 

rn T 
s 0 

T, 
2 

kt 
1 J ·e (t) -; rrT 

f)k=- n(t)e1
' e 'dt 

ffso 

On dénombre trois termes de perturbation dans l'expression (4.5) : 

( 4.4) 

( 4.5) 

( 4.6) 

( 4.7) 

( 4.8) 

- Le terme multiplicatif a{) se traduit par une rotation de phase et une atténuation du 
symbole utile Xk transmis sur la fième sous-porteuse. Ce terme est analogue à celui étudié au 
chapitre 2 dans le cas d'une transmission monoporteuse utilisant une impulsion 
rectangulaire. Ici, il correspond à la moyenne du bruit de phase sur la durée d'un symbole 
OFDM T,. Ce terme, indépendant de l'indice k de la sous-porteuse considérée, est un terme 
de perturbation commun à toutes les sous-porteuses : il est connu sous le nom d'erreur 
commune de phase (CPE : Common Phase Error en anglais) [Robe95]. Cette erreur 
commune de phase peut être compensée grâce à l'utilisation de sous-porteuses pilotes, 
suivant le principe décrit dans le paragraphe 4.4. 

- Le terme x 1cLk correspond à la contribution des symboles transmis sur les autres sous­
porteuses et se traduit par de l'interférence entre porteuses (ICI : Inter-Carrier Interference 
en anglais). Les coefficients de pondération appliqués aux symboles interférents résultent 
du moyennage des valeurs du bruit de phase, après déphasage, sur la durée symbole Ys. En 
l'absence de bruit de phase, ce terme est nul, ce qui montre que le bruit de phase altère 
l'orthogonalité des sous-porteuses. 

- Le dernier terme 'lk correspond au bruit additif affecté par le bruit de phase du récepteur. 
Ses propriétés statistiques ne sont pas modifiées par l'opération de transformée de Fourier, 
ni par le bruit de phase, comme démontré au chapitre 2. 

Les propriétés statistiques des termes a{) et Tjk étant connues (cf chapitre 2), il reste à étudier 
les propriétés statistiques du terme d'interférence entre porteuses x 1cLk afin d'analyser 
l'influence de bruit de phase sur un système OFDM. 
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4.2 Interférence entre porteuses 

Dans ce paragraphe, nous nous intéressons aux propriétés statistiques du terme d'ICI qui 
représente la contribution des symboles transmis sur les sous-porteuses voisines de la sous­
porteuse détectée k sur le symbole utile : 

N-1 

XICI,k= L xrcxr-k 

Avec: 

r=O 
r#k 

T, 
2 

(r-k)t 
1 f '8(1) J rr-T-

(X =- e1 e · dt r-k T 
s 0 

( 4.9) 

( 4.10) 

Ce terme traduit l'altération de l'orthogonalité des sous-porteuses par le bruit de phase. Les 
coefficients de pondération complexes a.r-k appliqués aux symboles interférents xr 

dépendent du bruit de phase qui affecte l'oscillateur pendant durée du symbole OFDM et 
de l'écart fréquentiel (r-k) entre la sous-porteuse détectée k et les autres sous-porteuses r du 

système OFDM. Ainsi a.1 et a._1 pondèrent la contribution des porteuses directement 

voisines de la porteuse considérée. 

Puisque les symboles xr sont des variables aléatoires centrées et indépendantes du bruit de 

phase, la moyenne du terme d'ICI est nulle : 

E[x1c1 ,k]=O ( 4.11) 

Dans la suite on complète la caractérisation statistique de l'ICI en calculant sa puissance 
puis sa distribution. 

4.2.1 Puissance de l'interférence entre porteuses 

La puissance de l'ICI est un indicateur très intéressant pour quantifier l'impact de l'ICI sur 
les performances du système OFDM. 

Les symboles xr étant des variables aléatoires indépendantes du bruit de phase, 

indépendantes entre elles, centrées et de puissance unité, la puissance de l'ICI s'écrit 
N-1 

o-~cu=E[lxiCI.l]= LE [lcxr-kl 2
] 

r=O 
( 4.12) 

r#k 

La difficulté du calcul est liée à celle des puissances des coefficients de pondération a.r-k' r-k 

:;!:{}, Plusieurs méthodes, plus ou moins directes, ont été proposées dans la littérature. Elles 
aboutissent le plus souvent à une expression qui doit être évaluée par des techniques 
numériques et/ ou qui est valable uniquement sous l'hypothèse d'un faible niveau de bruit 
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de phase : afi(/<<1 . Plusieurs travaux [Robe95], [Musc95], [Stot98], [Arma01], [E1Ta01], 
[Piaz02], Gian04], considèrent un bruit de phase faible et le modélisent par un bruit blanc 
filtré dont la dsp correspond à celle d'un oscillateur local "typique". Cette modélisation 
permet d'obtenir une estimation de la puissance du bruit de phase. Dans les autres études, 
le bruit de phase est modélisé par un processus de Wiener-Lévy. Tomba [fomb98] reprend 
les travaux menés dans le domaine des communications optiques [Pier91] concernant le 
terme cx0 et propose une technique de calcul par transformée de Laplace inverse. Dans 

[Poll95], [Cost02], [Wu02a], [Piaz02], [Hich03], les auteurs obtiennent une expression 
analytique de la puissance en utilisant une approximation linéaire de la fonction 
exponentielle, en considérant le bruit de phase proche de zéro. Petrovic et al. 
s'affranchissent de cette hypothèse et proposent deux méthodes de calcul : l'une par 
intégration de la dsp du signal délivré par l'oscillateur local [Petr03a], l'autre par FFT de la 
fonction caractéristique de l'écart de phase entre deux instants d'échantillonnage [Petr04a]. 

Il est plus intéressant d'obtenir une expression analytique puisqu'elle permet de relier 
directement la puissance de l'ICI aux paramètres du système. Pour calculer la puissance des 

coefficients de pondération cxr-k' r-k:;é{}, nous avons repris la même démarche qu'au 

paragraph~ 4.1.1.1 pour calculer les moments du terme multiplicatif cx
0

• Nous avons ainsi 

procédé à un calcul direct de la puissance en utilisant les propriétés statistiques d'un 
processus de Wiener-Lévy, comme dans [Boug01] et [Wu04] : 

T, T, .
2 

(r-k)(t-t ') 
E[iar-k12]= T1

2 
J J E[e1(e(t)-e(t'))]e

1 
rr T, dt dt' ( 4.13) 

s 0 0 

En faisant intervenir la fonction caractéristique de la variable aléatoire gaussienne ()(t)-()(t'), 
comme détaillé dans l'annexe D.3, on obtient : 

2 2 ( (e-rr~T·-l)[(rrf3Ts) 2-(2rr(r-k)Yj) 
E 01.. rr{3T + 

[1 •-ki] (rrf3TJ+(2rr(r-k)r s (rrf3TJ+(2rr(r-k)t 
( 4.14) 

Cette expression analytique montre que la contribution d'une sous-porteuse r du système 
OFDM vis-à-vis de la puissance globale d'ICI affectant la sous-porteuse détectée k dépend 
du niveau de bruit de phase représenté par la largeur de bande normalisée fJT, et de sa 
position relative (r-k) par rapport à la sous-porteuse k. On peut noter que l'on retrouve bien 
les résultats de [Boug01] et [Wu04]. 

En tenant compte du fait que : ( rr {3 Ts)
2 « ( 2 rr ( r- k) t , quelle que soitla valeur de l'écart 

fréquentiel (r-k) pour des valeurs de (JT, allant jusqu'à 0,6, l'expression précédente peut se 
réduire à: 

[ 
2

] ( 7T f3 Ts+ 1-e-rr/lT,) 1 
E la r-k 1 ""'-'-----2-rr-2---'-- ( r- k )2 ( 4.15) 

L'expression (4.15) montre clairement que l'influence d'une sous-porteuse r est d'autant 
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plus importante que fJT, est grand et que l'écart fréquentiel (r-k) avec la sous-porteuse 
détectée est faible. 

La figure 4.2 représente la contribution des six plus proches voisines de la sous-porteuse 
décodée ( 1 r-k 1 = 1, 2, 3, 4, 5, 6) en fonction de fJT, à l'échelle logarithmique. On peut 
observer une relation linéaire entre la puissance des coefficients œr-k et fJT,. La contribution 

la plus significative provient des sous-porteuses les plus proches, en particulier les 
premières et deuxièmes voisines. La contribution diminue de façon graduelle pour les 
porteuses plus distantes. 

lOo~~~~~~~~~~§§~~ffi§DF~~~~~§§~ 

10-6.__ _ ___.__....__,_...__._._ .......... __ _.__...___._......_.__._......_.. __ _.__.__...__._.,........__._, 

10-3 10-2 10-1 

Figure 4.2 _.Puissance des coefficients ar-kpour les 6 plus proches voisines 

de la sous-porteuse détectée en jonction du rapport fJT, 

La puissance de l'ICI de la sous-porteuse k est approchée en intégrant ( 4.15) dans 
l'équation (4.12) : 

( 4.16) 

Z(k,N) 

Elle dépend donc du niveau de bruit de phase représenté par fJT, et de la fonction Z(k1N) 
définie dans l'expression (4.16), qui s'apparente à la fonction zêta d'Euler. La figure 4.3 
représente l'allure de la fonction Z(k1N) en fonction des sous-porteuses pour différents 
nombres de sous-porteuses N du système OFDM. 
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Figure 4.3 :Allure de la fonction Z(k,N) pour différentes valeurs deN et de k 

Les valeurs prises par la fonction Z(k,N) varient peu en fonction deN. En revanche, elles 
varient sensiblement selon que l'on considère des porteuses excentrées du spectre OFDM: 
k proche de 1 ou deN ou des porteuses centrales: k autour de N/2. Plus précisément, la 
valeur de Z(k,N) et par conséquent la puissance de l'ICI est plus faible pour des porteuses 
excentrées que pour des porteuses centrales. Ce résultat est normal puisque d'après la figure 
4.2, la contribution la plus importante vis-à-vis de l'ICI provient des porteuses voisines les 
plus proches et que les porteuses excentrées ont moins de voisines proches . 
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Figure 4.4 :Puissance de l'ICI en fonction de (3T, dans le cas d'une porteuse centrale et d'une porteuse excentrée 
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La figure 4.3 montre également que pour la grande majorité des sous-porteuses, la valeur de 
Z(k)N) est similaire à celle de la porteuse centrale. Ce cas est donc le plus représentatif en 
terme d'ICI : la plupart des sous-porteuses d'un système OFDM sont affectées du même 
niveau d'interférence. 

La figure 4.4 représente l'évolution de la puissance de l'ICI en fonction du rapport (JTs pour 
les deux cas extrêmes : une porteuse située à une extrémité du spectre (k=1 ou N) et une 
porteuse située au centre du spectre (k=N/2). Dans les deux cas, on retrouve bien, d'après 

l'évolution de la puissance des coefficients ar·k' l'existence d'une relation linéaire (dans une 

échelle logarithmique) entre la puissance de l'ICI et f3Ts. L'écart entre les niveaux 
d'interférence obtenus dans les deux cas est d'environ 2,7 dB, quelle que soit la valeur de 
(JTs. 

4.2.2 Distribution de l'interférence entre porteuses 

Pour aller plus loin dans la caractérisation statistique de l'ICI, on s'intéresse à présent à sa 
distribution, nécessaire pour le calcul de la probabilité d'erreur du système en présence de 
br.uit de phase. Précisons que dans le cas d'une modulation monodimensionnelle (BPSK), il 
suffit d'étudier la partie réelle de l'ICI. Dans le cas des modulations bidimensionnelles 
(QPSK, 16 QAM), il faut s'intéresser au couple constitué de la partie réelle et de la partie 
imaginaire de l'ICI. 

Dans la plupart des études [Robe95], [Musc95], [fomb98], [E1Ta01], [Cost02], [Wu02a], 
[Hich03], l'ICI défmie comme la somme de N-1 variables aléatoires est considérée comme 
une variable aléatoire gaussienne complexe dès que le nombre de sous-porteuses N est 

grand. Cette hypothèse se justifie par le théorème de la limite centrale et permet de fournir 
une expression analytique approchée du TEB dans un canal A WGN en présence de bruit 
de phase. 

Afin de vérifier la validité de cette approximation gaussienne, nous avons formé un 
échantillon de la variable d'ICI de très grande taille. Ayant montré dans l'annexe D que les 
parties réelle et imaginaire de l'ICI sont décorrélées dans le cas des modulations 
bidimensionnelles (QPSK, 16 QAM), nous proposons de les étudier de manière séparée. 
Les distributions obtenues sont quasi-identiques pour les différentes modulations 
considérées ainsi que pour les parties réelle et imaginaire de l'ICI. La figure 4.5 représente la 
distribution de la partie réelle de l'ICI pour plusieurs valeurs de f3Ts. Le nombre de sous­
porteuses N est égal à 256. 

Bien que symétrique autour de 0, la distribution obtenue de façon empmque diffère 
sensiblement de la gaussienne de même moyenne et de même variance que l'échantillon 
considéré, et ceci quel que soit le nombre de porteuses N. En particulier, la queue de la 
distribution de l'ICI est plus importante que celle de la loi gaussienne. Cette différence peut 
être caractérisée par le Kurtosis, moment centré et normalisé d'ordre 4, qui définit le degré 
d'aplatissement d'une distribution. 
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Figure 4.5: Densités de probabilité empiriques de la partie réelle de l'ICI pour quelques valeurs de f3T,. 
Comparaison avec une loi gaussienne de même moyenne et de même variance. 

,81:=0,001 ,81:=0,01 ,81:=0,05 

! Partie réelle de l'ICI, BPSK K=4,46 K=4,66 K=4,46 

Partie réelle de l'ICI, QPSK/16QAM K=4,53 K=4,60 K=4,52 

Partie imaginaire de l'ICI, QPSK/ 16QAM K=4,71 K=4,68 K=4,58 

Tableau 4.1 : Valeurs K du Kurtosis pour quelques valeurs de ,BTs (N=256) 

D'après le tableau 4.1, la distribution de l'ICI présente un Kurtosis plus grand que celui de 
la distribution gaussienne qui vaut 3, ce qui confirme les observations faites à partir de la 
figure 4.5. On en déduit que la modélisation de l'ICI par une variable aléatoire gaussienne 
est grossière comme l'ont observé Petrovic et al [Petr04a] ainsi que Piazzo et al [Piaz02]. 
Cela s'explique par les propriétés statistiques les coefficients de pondération ar-k intervenant 

dans le terme d'ICI: 
-d'une part par la corrélation qui existe entre ces coefficients [Petr04a], 
- et d'autre part par la puissance de ces coefficients qui décroît lorsque l'écart (r-k) 
augmente (d'après la figure 4.2). 

Les hypothèses d'indépendance et de même loi des termes composant la somme ( 4.6) ne 
sont donc pas vérifiées. 
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4.3 Performances 

Voyons maintenant quel est l'impact des distorsions introduites par le bruit de phase sur les 
performances d'un système OFDM. Dans un premier temps, étudions l'influence de 
l'approximation gaussienne sur les performances du système. 

4.3.1 Influence de l'approximation gaussienne pour modéliser 
l'ICI 

La figure 4.6 compare les courbes de TEB obtenues, dans le cas d'une modulation BPSK et 
pour différentes valeurs du rapport f3T" d'une part en supposant l'ICI gaussienne et en 
calculant la probabilité d'erreur de façon semi-analytique comme décrit dans l'annexe C, et 
d'autre part sans aucune hypothèse par simulation du système OFDM en présence de bruit 
de phase. 

10'2 

•·•···•········· ... 

~ {3T
8
=0.02, simulation ··.Q._ 

-B- f3Ts=0.05, simulation -... ........... . 
-8- f3Ts=0.1, simulation 
··0·· f3Ts=0.02,gaussienne ·· ... '0 ......... . 
.. a .. f3Ts=0.05,gaussienne 

10'4 

10'5 

... 8, .. f3Ts=0.1 ,gaussienne 
1 o-6L..:=:;::==::::;:::==:::;:::=:::J:::__,__ _ __.___::: ..... ::....·. _,_ _ _,_ _ __._ _ _j 

0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 
Eb/NO 

Figure 4.6: Comparaison entre les peiformances obtenues par simulation et celles obtenues en empiC!Jant 
l'approximation gaussienne pour plusieurs valeurs de fJT, (modulation BP SK, N= 128) 

Pour des valeurs de Eb/NO inférieures à 8 dB, les courbes de TEB différent très peu 
puisque c'est le bruit thermique qui domine. En revanche, lorsque Eb/NO augmente, le 
bruit de phase a plus d'impact et la différence entre les courbes devient importante, 
d'autant plus importante que le TEB est faible. 

La figure 4.6 montre ainsi qu'en modélisant l'ICI par une variable aléatoire gaussienne, on 
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sous-estime nettement la dégradation des performances due au bruit de phase. Ceci 
s'explique par l'allure de la distribution de l'ICI : la queue de la distribution est en effet 
minorée par la loi gaussienne. 

Par souci de réalisme, les courbes de TEB qui figurent dans les paragraphes suivants ont été 
obtenues par simulation sans aucune hypothèse et résultent d'un moyennage sur l'ensemble 
des N sous-porteuses du système OFDM (N=256). Les performances que nous présentons 
sont donc très différentes de celles que l'on peut trouver dans [Tomb98] pour les schémas 
de modulation BPSK et QPSK avec l'approximation gaussienne. 

4.3.2 Probabilité d'erreur dans le cas d'une modulation BPSK 

La figure 4.7 représente l'évolution du TEB en fonction du rapport signal sur bruit exprimé 
sous la forme Eb/NO pour différentes valeurs du rapport fJT, dans le cas d'un système 
OFDM employant la modulation BPSK La courbe correspondant au TEB obtenu en 
l'absence de bruit de phase dans un canal AWGN est représentée à titre de comparaison. 

w-4 

w-s 

-G- f3Ts=0.1 
-& f3Ts=0.08 
-+- f3Ts=0.06 
-+-- f3Ts=0.05 
""V- f3Ts=0.04 
-ilf- f3Ts=0.03 
-+- f3Ts=0.02 
-$- f3Ts=0.01 
- f3Ts=0.005 
-- Sans bruit de phase 

w-6 L..._ _ __. __ --L.. __ ....~..-__ l...-_ __,'--"-'--"---L..-___;::...~o-__ ..__ _ __, __ __. 

0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 
Eb/NO 

Figure 4.7: TEE en jonction du rapport Eb/NO pour plusieurs valeurs de fJT,(modulation BPSK) 

Lorsque la valeur de Eb/NO est faible, le bruit thermique domine et les performances du 
système sont peu dégradées par le bruit de phase. En revanche, lorsque Eb/NO augmente, 
le système devient plus sensible au bruit de phase. On observe alors l'apparition d'un seuil 
au niveau du TEB (pour les valeurs considérées) dès que fJT, ~ 0,02. Ce seuil augmente avec 
le rapport fJT" jusqu'à dépasser la valeur de 10-3 dès que fJT, atteint 0,06. Au-delà de cette 
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valeur limite, il devient difficile de transmettre avec une qualité acceptable. Même dans le 
cas d'une modulation d'ordre faible, l'influence du bruit de phase est donc non négligeable, 
ce qui souligne bien la sensibilité du système OFDM au phénomène de bruit de phase. 

4.3.3 Probabilité d'erreur dans le cas d'une modulation d'ordre 
supérieur 

Les courbes de TEB ont également été simulées en fonction du rapport Eb/NO pour 
différentes valeurs de fJTs dans le cas d'un système OFDM employant deux modulations 
d'ordre plus élevé :la QPSK et la 16-QAM. Pour comparaison, la figure 4.8 représente les 
performances obtenues avec les modulations BPSK, QPSK, 16-QAM pour quelques 
valeurs choisies de fJTs. Le cas d'une transmission sans bruit de phase dans un canal A WGN 
est toujours représenté en référence. 

2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 
Eb/NO 

-e- BPSK 
-a- QPSK 
+ 16-QAM 
···Sans bruit de phase (BPSK, QPSK) 
-Sans bruit de phase (16 QAM) 

Figure 4. 8 : TEB obtenu en fonction du rapport Eb /NO avec différentes modulations 
(BPSK,QPSK 16-QAM)pour fiTsE{0,005;0,01 ;0,03} 

Par comparaison avec la modulation BPSK, on constate qu'avec la modulation QPSK, les 
performances se dégradent pour un niveau plus faible de bruit de phase. La modulation 
QPSK est en effet plus sensible que la modulation BPSK à la rotation de phase engendrée 
par le terme multiplicatif r:x0• Les symboles QPSK transmis quittent le domaine de décision 
pour une valeur de déphasage plus faible et donc pour un niveau de bruit de phase fJL plus 
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faible. Dans ce cas, un seuil apparaît au niveau du TEB pour {JL =0,01. Les performances 
se dégradent alors très rapidement avec l'augmentation de fJT, et le seuil dépasse 10·3 dès 
que le rapport {JL prend des valeurs supérieures ou égales à 0,02. 

Lorsque l'on passe à une modulation d'ordre encore plus élevé, les performances se 
dégradent pour un niveau de bruit de phase beaucoup plus faible. Les courbes de TEB 
présentent un seuil dès que {JL =0,002 alors que pour un niveau de bruit de phase similaire, 
les courbes de TEB s'éloignent peu de la courbe de référence obtenue dans un canal 
A WGN dans le cas d'une modulation BPSK ou QPSK. Le seuil dépasse 10-3 pour une 
valeur de {JL supérieure ou égale à 0,005. Cette dégradation importante des performances 
est due à la sensibilité accrue de la modulation 16-QAM aux effets du terme multiplicatif rx 0 

: rotation de phase mais aussi atténuation. Sous ces effets, les symboles de la constellation 
sortent plus facilement de leur domaine de décision. 

4.4 Correction de 1' erreur commune de phase 

D'après le paragraphe 4.1, le terme multiplicatif rx0, appelé erreur commune de phase (CPE 
en anglais) [Robe95], est un terme de perturbation commun à toutes les sous-porteuses du 
système OFDM. De ce fait, il peut être facilement compensé grâce à l'utilisation de sous­
porteuses pilotes. Nous allons à présent examiner les performances obtenues lorsque la 
CPE est corrigée. 

Plusieurs techniques de correction ont été proposées dans la littérature. Elles comprennent 
en général deux étapes : 

- d'abord l'estimation de l'argument de rx0 ou du coefficient rx0 lui-même à partir de 
techniques d'estimation classiques appliquées sur les sous-porteuses pilotes du système : 
simple moyennage dans [Robe95] et [Arma01], estimation au sens des moindres carrés (LS: 
Least Squares en anglais) dans [Wu02b], estimation suivant le critère de minimisation de 
l'erreur quadratique moyenne (MMSE: Minimum Mean Square Error en anglais) au moyen 
d'un filtre de Kalman étendu dans (Petr03] et (Petr04b], 

- puis la correction de l'effet introduit par rx0 sur toutes les sous-porteuses dédiées à la 
transmission des données. 

Le nombre de sous-porteuses pilotes pouvant être faible, il est possible d'améliorer la 
précision de l'estimation en ajoutant une boucle à retour de décision (DF : Decision 
Feedback en anglais). Dans ce cas, l'estimation est affinée en utilisant les données 
démodulées reçues sur les autres sous-porteuses, qui sont beaucoup plus nombreuses 
(Wu02b] (Petr04b]. 
Puisque le TEB atteint avec ces techniques est proche de celui obtenu en considérant une 
compensation idéale de la CPE (Petr04b] et que l'objectif de ce travail n'est pas la 
correction du bruit de phase, nous considérons ici une estimation parfaite du terme 
multiplicatif rx0. Après correction de la CPE, la variable de décision y'k sur la kième sous­
porteuse s'écrit alors : 
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( 4.17) 

La CPE se trouve ainsi parfaitement corrigée et l'effet du bruit de phase se trouve réduit à 
un unique terme perturbateur additif. La loi de probabilité de ce terme n'étant pas connue, 
nous avons eu à nouveau recours à la simulation pour évaluer les performances du système 
OFDM et évaluer le gain maximum engendré par la suppression de la CPE, sachant qu'en 
pratique ce gain est légèrement inférieur mais très proche. 

4.4.1 Probabilité d'erreur dans le cas d'une modulation BPSK 
avec compensation de la CPE 

La figure 4.9 présente le TEB en fonction de Eb/NO pour différentes valeurs de f3T,, dans 
le cas où la modulation BPSK est utilisée et où la CPE est parfaitement corrigée. 

100 
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-G- /3Ts=0.1 
-8- /3Ts=0.08 
+ f3Ts=0.06 
-+- f3Ts=0.05 
-"<1- f3Ts=0.04 
........_ f3Ts=0.03 
-+- f3Ts=0.02 
--$-- f3Ts=0.01 
-- f3Ts=0.005 

Sans bruit de phase f·······:············· ··'·'&··\········· 
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Figure 4.9 : TEB en fonction du rapport Eb/NO pour plusieurs valeurs de fJT, dans le cas 
d'une correction paifaite de la CPE (modulation BPSK) 

Il est intéressant de comparer les courbes de TEB obtenues avec celles de la figure 4.7 pour 
évaluer le gain apporté par la correction de la CPE. En fait, la comparaison montre que ce 
gain est relativement faible, quelle que soit la valeur de f3T, considérée. Dans le cas d'une 
modulation BPSK, c'est l'ICI qui domine par rapport à la CPE et qui est responsable des 
erreurs de transmission. 
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4.4.2 Probabilité d'erreur dans le cas d'une modulation d'ordre 
supérieur avec compensation de la CPE 

Les courbes de TEB ont également été simulées pour les schémas de modulation QPSK et 
16-QAM dans le cas d'une compensation parfaite de la CPE. Les performances d'un 
système OFDM utilisant les différentes modulations sont représentées sur la figure 4.10 
pour quelques valeurs choisies de {J'L. 

10-6 
0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 

Eb/NO 

.Q- BPSK 
-e- QPSK 
+ 16-QAM 
••• Sans bruit de phase (BPSK, QPSK) 
-Sans bruit de phase (16 QAM) 

Figure 4.10: TEB obtenu en jonction du rapport Eb/NO avec différentes modulations 
(BPSK, QPSK, 16-QAM) dans le cas d'une correction paifaite de la CPE 

Si on compare avec la figure 4.8 où la CPE n'est pas corrigée, on s'aperçoit que pour la 
QPSK, les performances sont nettement améliorées et se rapprochent de celles obtenues 
avec une modulation BPSK. C'est normal puisque la CPE et plus précisément le déphasage 
engendré a beaucoup plus d'effet sur les performances dans le cas d'une modulation 
QPSK. 

Dans le cas d'une modulation 16-QAM, les performances se trouvent clairement 
améliorées. La modulation 16-QAM étant très sensible aux effets de la CPE : rotation de 
phase et atténuation, sa correction a un impact important sur les performances du système. 
Cependant, même avec une compensation idéale de la CPE, les performances restent 
nettement moins bonnes que celles obtenues avec une modulation BPSK ou QPSK. Le 
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système OFDM utilisant une modulation 16-QAM est beaucoup plus sensible à l'ICI due 
au bruit de phase (comme au bruit thermique). 

Ajoutons que dans les deux cas, l'amélioration du TEB est d'autant plus grande que le 
niveau de bruit de phase est faible, parce que proportionnellement l'effet de l'ICI (qui n'est 
pas corrigé) prend plus d'importance par rapport à l'effet de la CPE lorsque pT, augmente. 

4.5 Synthèse des résultats 

Pour conclure sur la dégradation des performances qui résulte du niveau de bruit de phase, 
du nombre de sous-porteuses, de la modulation employée ... , nous avons relevé sur les 
courbes de TEB obtenues pour les différentes valeurs de pT, la pénalité en terme de 
rapport Eb /NO que le système subit pour atteindre un TEB de 1 o-3 en présence de bruit de 
phase, par comparaison à une transmission dans un canal A WGN. 

La figure 4.11 représente ainsi la dégradation ou pénalité en fonction de la largeur de bande 
normalisée PL pour les différentes modulations considérées, avec et sans correction de la 
CPE 
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Figure 4.11 :Dégradation en terme de rapport Eb/NO pour atteindre un TEB de 10·3 en jonction de fJT, pour 
un .rystème OFDM utilisant une modulation (a) BPSK (b) QPSK (c) 16 QAM 

4.5.1 Dégradation des performances due au bruit de phase sans 
correction de la CPE 

La figure 4.11 montre que, pour un même débit symbole source Dx=1 /Tx, la dégradation 
des performances en présence de bruit de phase augmente avec plusieurs paramètres : 

- Le rapport fJT, = f3NTx, c'est-à-dire avec le niveau de bruit de phase caractérisé par la 
largeur de bande à -3 dB de l'oscillateur notée (3, pour N donné ou avec le nombre de sous­
porteuses N du système OFDM pour un oscillateur donné. Cette évolution paraît normale 
puisque d'une part la première solution pour augmenter les performances est d'améliorer la 
qualité de l'oscillateur et d'autre part plus N est grand, plus l'écart entre sous-porteuses est 
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faible et donc plus le système OFDM est sensible au bruit de phase. Finalement, sans 
technique de correction, la dégradation reste acceptable pour des valeurs assez faibles de 
f3Ts, comprises entre 0,001 et 0,05, quelle que soit la modulation employée. Au-delà de ces 
valeurs, l'existence d'un niveau élevé d'ICI combiné à une rotation de phase et une 
atténuation des symboles transmis entraîne une très forte dégradation. 

-La taille de l'alphabet de modulation M=2m, c'est-à-dire avec le débit binaire source m/Tx. 
De même qu'une modulation d'ordre plus élevé est moins robuste au bruit thermique, elle 
est moins robuste au bruit de phase. Dans le cas d'une modulation BPSK, le système 
OFDM est surtout sensible à l'ICI. Lorsque l'ordre de la modulation augmente, la 
sensibilité à l'ICI augmente et le système devient aussi beaucoup plus sensible aux effets de 
la CPE : rotation de phase dans le cas d'une modulation QPSK, rotation de phase et 
atténuation dans le cas d'une modulation 16-QAM. Dans ce cas, même en présence d'un 
faible niveau de bruit de phase, les dégradations sont suffisamment importantes pour 
compromettre la qualité de la transmission. Sans correction de la CPE, la dégradation due 
au bruit de phase reste limitée à 3 dB si le rapport f3Ts ne dépasse pas la valeur 0,03 avec 
une modulation BPSK, 0,01 avec une QPSK, et 0,002 avec une 16-QAM. 

Pour atteindre les exigences requises en terme de performance, le choix d'un ascillateur 
local limite donc le nombre de sous-porteuses du système OFDM, éventuellement au 
détriment de la robustesse face à la sélectivité en fréquence du canal de propagation, ainsi 
que le débit binaire source. Et inversement, le choix des paramètres du système OFDM 
impose un niveau de bruit de phase donc un degré de qualité et un certain coût pour 
l'oscillateur local. 

4.5.2 Intérêt de la correction de la CPE 

La figure 4.11 montre également que la dégradation des performances en présence de bruit 
de phase peut être réduite et donc que la robustesse au bruit de phase d'un système OFDM 
peut être améliorée grâce à la correction de la CPE. 

Le gain en robustesse augmente avec la taille de la constellation. Pour une modulation 
BPSK, les performances sont peu améliorées car l'ICI domine et la correction de la CPE a 
peu d'effet. Quand l'ordre de la modulation augmente, l'amélioration est plus significative 
car la CPE a beaucoup plus d'effet sur les performances et donc sa correction est beaucoup 
plus profitable. Avec correction de la CPE, pour éviter une dégradation du rapport Eb/NO 
supérieure à 3 dB, le rapport f3Ts ne doit pas dépasser pas la valeur 0,036 avec une 
modulation BPSK, 0,03 avec une QPSK, et 0,007 avec une 16-QAM. 

On peut conclure qu'il est intéressant d'introduire un mécanisme de correction de la CPE 
dans le récepteur OFDM, étant donné les améliorations notables qu'il apporte et sa 
simplicité de mise en oeuvre. Avec cette correction, les dégradations observées pour les 
modulations BPSK et QPSK sont très proches. Cependant dans le cas d'une modulation 
d'ordre plus élevé, même avec une compensation idéale de la CPE, la dégradation reste 
importante pour un faible niveau de bruit de phase. Un système OFDM utilisant une 
modulation 16-QAM est beaucoup plus sensible à l'ICI qui, elle, n'est pas corrigée. 
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4.5.3 Exemple d'exploitation des résultats obtenus: application 
au système IEEE 802.11a 

Les courbes de pénalité représentées sur la figure 4.11 en fonction du rapport f3T, peuvent 
être exploitées de deux façons. Pour un système donné, il est possible de déterminer le 
degré de stabilité requis pour l'oscillateur local pour garantir une dégradation acceptable des 
performances. Il est également possible de déterminer comment concevoir un système 
pour éviter une dégradation trop sévère en présence d'un certain niveau de bruit de phase. 

Nous proposons une exploitation des résultats obtenus dans le cadre d'un système IEEE 
802.11.a, dont les principaux paramètres OFDM sont résumés dans le tableau 4.2. Toutes 
les valeurs sont issues des spécifications [IEEE99b]. 

Taille de la FFT /IFFT 

Durée utile du symbole OFDM 

Durée du préfixe cyclique 

Durée totale du symbole OFDM 

Ecart entre sous-porteuses = 1/Tu= 0,3125 MHz 

Modulations BPSK, QPSK, 16-QAM, 64-QAM 

Tableau 4.2 :Principaux paramètres OFDM d'un !JS!ème IEEE 802.11 a 

Nous cherchons la valeur maximale de la largeur de bande à -3dB de l'oscillateur f3 pour 
garantir un TEB de 10-3 en se limitant à une dégradation du rapport Eb/NO de 1 dB par 
rapport à une transmission dans un canal AWGN sans bruit de phase. Nous nous plaçons 
dans le cas d'une modulation QPSK. 

D'après la figure 4.11 (b ), les valeurs du rapport f3T, qui répondent à nos exigences sont les 
suivantes : f3T,=S.10-3 sans correction de l'erreur commune de phase et f3T,=1,5.10-2 avec 
correction. On en déduit des largeurs de bande maximales tolérables respectives de (3=1,25 
kHz et (3=3,75 kHz pour l'oscillateur. Avec un mécanisme de correction de la CPE, le 
système OFDM atteint les mêmes performances qu'en l'absence de correction avec un 
oscillateur beaucoup moins stable présentant une largeur de bande 3 fois plus importante. 
Par conséquent, la correction de la CPE permet l'utilisation d'un oscillateur moins coûteux, 
ce qui peut s'avérer un choix technologique judicieux. 
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Chapitre 5 : Systèmes multiporteuses à étalement de spectre en présence de bruit de phase 

Chapitre 5 

Systèmes multiporteuses à étalement de 
spectre en présence de bruit de phase 

Nous avons analysé dans les chapitres 3 et 4l'impact du bruit de phase sur les systèmes de 
transmission DS-CDMA et OFDM. Ces deux techniques peuvent être combinées de façon 
à former des systèmes de transmissions multiporteuses à étalement de spectre. Ces 
systèmes permettent de bénéficier à la fois de la capacité multi-accès de la technique DS­
CDMA et de la diversité fréquentielle du système introduite par l'OFDM. En particulier, 
nous étudions deux types de combinaisons :le MC-CDMA et le MC-DS-CDMA dont les 
principes sont décrits dans le chapitre 1. Toujours afin de se focaliser sur le seul impact du 
bruit de phase, les conditions d'études sont les mêmes que celles employées pour le système 
OFDM (canal AWGN, synchronisation temporelle et fréquentielle parfaites, amplification 
du signal parfaitement linéaire). De plus, comme en DS-CDMA, l'étude est réalisée dans un 
contexte multi-utilisateurs synchrone et les codes choisis sont les codes de Walsh pour leurs 
propriétés d'orthogonalité. 

Dans la littérature, quelques études traitent du bruit de phase dans le cadre de l'emploi de 
ces techniques de transmission. Pour le MC-CDMA, [Stee99] considère le bruit de phase 
provenant d'un oscillateur associé à une PLL, alors que [Tomb99] et [Hich03] considèrent 
un oscillateur local libre, dont le bruit de phase est modélisé par un processus de Wiener­
Lévy. [Stee99] examine la dégradation en terme de SNR, sous hypothèse d'un faible bruit 
de phase. Cette dernière hypothèse est reprise par [Hich03] qui établit une expression 
analytique de la puissance de l'interférence due au bruit de phase en utilisant également une 
approximation linéaire de la fonction exponentielle. Comme dans [Tomb98] concernant 
l'OFDM, [Tomb99] s'affranchit de l'hypothèse faible bruit en reprenant les travaux menés 
dans le domaine des communications optiques [Pier91] et propose une technique de calcul 
de cette puissance par transformée de Laplace inverse. En ce qui concerne le système MC­
DS-CDMA, [Stee01] reprend la même méthode que dans [Stee99] pour examiner la 
dégradation de performance du système en terme de SNR, toujours sous l'hypothèse d'un 
faible bruit de phase. 
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Cependant, aucune étude à notre connaissance n'établit de relation analytique concernant la 
puissance des différentes interférences affectant les systèmes MC-CDMA et MC-DS­
CDMA dans le cas général, quelque soit le niveau de bruit de phase. Nous proposons donc, 
en utilisant une modélisation du le bruit de phase par un processus de Wiener-Lévy, une 
formulation analytique de la puissance des différentes perturbations induites sur le signal, 
sans hypothèse de faible bruit de phase. Cette formulation mathématique nous permet en 
l'occurence de proposer une simplification du modèle de perturbation à la réception du 
système MC-DS-CDMA. 

Nous présentons également des courbes de performances en termes de TEB et de 
dégradation du rapport signal sur bruit pour les deux systèmes de transmission, et nous 
concluons sur l'influence des paramètres du système (nombre de porteuses, longueur de 
code, taux de charge, modulation) sur la dégradation due au bruit de phase. 

5.1 Système MC-CDMA en présence de bruit de phase 

Nous étudions d'abord les conséquences du bruit de phase sur une système MC-CDMA, 
qui réalise un étalement de spectre selon le principe du DS-CDMA suivi d'une modulation 
des chips par les sous-porteuses OFDM. 

5.1.1 Description du système 

La figure 5.1 représente la chaîne de communication MC-CDMA considérée. Le système 
accueille N. utilisateurs qui transmettent simultanément et de manière synchrone. A chaque 
utilisateur u est attribué un code t de longueur L. Chaque émetteur est constitué d'une 
source qui délivre des données binaires b". Ces données sont regroupées en paquets de taille 
2"' pour former des symboles x". Les symboles ainsi obtenus sont codés par le code 
utilisateur t. Chaque chip résultant est modulé par des sous-porteuses OFDM. En notant 
T, la durée d'un symbole OFDM et T'< la durée d'émission d'une donnée binaire, le débit 
des symboles OFDM est de 1/T,, et le débit des données 1/Tx vaut N/LT,. 

Bien qu'il soit possible de considérer un nombre de sous-porteuses différent de la longueur 
du code, nous prendrons par souci de simplification et sans perte de généralité le nombre 
de sous-porteuses N égal à la longueur du code L employé. 
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Figure 5.1 :Modèle en bande de base du .rystème de transmission MC-CD MA 
en présence de bruit de phase 

Par rapport à un système OFDM, chaque utilisateur n'envoie plus un symbole x,. sur chaque 
porteuse r mais un chip de la séquence étalée x"é',. Par conséquent, le signal s"(t) émis par 
l'utilisateur u est donné par l'expression (4.1) dans laquelle le terme x,. est remplacé par X'é',.: 

1 N-1 j2rrr-'----

s"(t)=-- Lx" c:'e T, 

fi: r=O 

( 5.1 ) 

On considère que chaque émetteur est perturbé par un bruit de phase modélisé par un 
processus de Wiener Levy rJ',(t) de moyenne nulle et de variance 2nf3, 1 tl (avec (3,la largeur de 
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bande à 3 dB du bruit de phase). Les signaux émis de façon synchrone par les N. 
utilisateurs sont ensuite transmis à travers le canal de propagation dont le bruit n(t) est 

additif blanc gaussien de variance Œ/ A la réception le signal résultant est perturbé par le 
bruit de phase provenant de l'oscillateur local du récepteur Br(t), centré et de variance 
27rflr 1 ti. On obtient alors le signal r(t) suivant: 

(
N-I ) N-I 

r(t)= ~ sm(t)e1e:(t)+n(t) eJO,(t)= ~ sm(t)e10"'(t)+n(t)e10)t) ( 5.2) 

Les deux bruits de phase étant indépendants, leur somme f!'M forme un processus de 
Wiener Lévy de paramètre fJ=fJ,+fJ,. 

En remplaçant le signal émis f"(t) par son expression, r(t) s'écrit: 
1 N-I N.-I j2rrr_!__ 

r(t)=-- L L xm c~e r,eJe"'(t)+n(t)e10'(t) 

JT, r=O m=O 

( 5.3) 

Après la démodulation OFDM, le signal reçu sur la kibne sous-porteuse s'obtient à partir des 

expression (4.5) et (4.6) en remplaçant xk par 
N.-I 

"mm LJ x ck 
m=O 

( 5.4) 

Avec ex; défini par l'expression (4.7) dans laquelle B(t) est remplacé par fJH(t) et 1/k défini 
par l'expression (4.8). 

On constate que l'orthogonalité des sous-porteuses est altérée par la présence du bruit de 
phase ce qui introduit de l'interférence d'accès multiple. 

Le signal obtenu après démodulation OFDM est ensuite traité par le corrélateur CDMA 
associé à l'utilisateur u. Après l'opération de décorrélation, la variable de décision s'écrit: 

N-I N-I (N.-I N-I N.-I ) 
u 1 u 1 u mmm mmm 

Y= N ~ ckyk= Nt; Ck ~X ckcxo+ ~,~X crcxr-k+'1k 
r,.k 

( 5.5) 

Du fait de l'orthogonalité des codes, on peut écrire l'équation précédente sous la forme : 

y"=x" ex~+ X~ci-MAI+I1" ( 5.6) 

Avec: 

( 5.7) 
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( 5.8) 

N-1 

u 1 "' u 
r] =N L.. Ck'1k 

k=O 
( 5.9) 

Trois sources de perturbation sont identifiées : 

- Le terme rx"0 est équivalent à la CPE rxa de l'OFDM, il possède les mêmes propriétés. Ce 
terme introduit une atténuation et une rotation de phase sur le symbole utile X'. 

- Le terme x"1CI-MAI représente une combinaison de l'interférence entre porteuses (ICI), qui 
se décline en deux parties distinctes : une partie due à l'utilisateur détecté, et une autre 
provenant des autres utilisateurs actifs qualifiée d'interférence d'accès multiple (MAI). Cette 
interférence est donc causée par le bruit de phase qui, en altérant l'orthogonalité des sous­
porteuses, altère aussi celle des codes de Walsh, chaque chip étant émis sur une sous­
porteuse OFDM 
-

- Le terme rf correspond à la perturbation introduite par le bruit A WGN du canal de 
transmission. Le bruit de phase du récepteur ne change pas les propriétés statistiques de ce 
bruit. 

Les termes rx"0 et rf ont déjà été étudiés dans le chapitre 2. Pour analyser l'effet du bruit de 
phase sur la technique MC-CD MA, il reste donc à étudier les caractéristiques du terme x"1CJ_ 

MAI· 

5.1.2 Interférence entre porteuses et entre utilisateurs 

Dans cette partie, nous nous intéressons aux propriétés statistiques du terme x"ICI-MAI : 

(5.10) 

où: 
l N-1 N-1 

Çu,m= N ~ ~ C~C~iX~-k ( 5.11 ) 
r#k 

Ce terme traduit l'altération de l'orthogonalité des sous-porteuses et des codes utilisateurs 
par le bruit de phase. 

Puisque les symboles xn sont centrés et indépendants du bruit de phase et du code 
utilisateur, la moyenne de :x"1CI_MAI est nulle : 

E[x~CI-AMI]=O ( 5.12) 
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Evaluons à présent la puissance du terme x"rcr_MAI : ce calcul est nécessaire pour obtenir le 
taux d'erreur binaire. 

5.1.2.1 Puissance du terme d'ICI-MAI 

Les symboles x» étant des variables aléatoires indépendantes du bruit de phase et des codes 
d'étalement, indépendantes entre elles, centrées et de puissance unité, la puissance de 
l'interférence s'écrit : 

N.-1 

a~CI-AW.u=E[Ix~CI-MAlJ= L E[IC,ml2
] ( 5.13) 

m=O 

En reprenant le même méthode que celle suivie pour l'OFDM et le DS-CDMA, nous 
établissons une relation entre puissance de l'interférence et les paramètres du système, sans 
faire d'hypothèse sur le niveau de bruit de phase. 

Les codes étant indépendants du bruit de phase, on peut écrire d'après (5.11) 
N-1 N-1 N-1 N-i 

E[IC,ml2]=~ L L L L E[czc;cz,c;.]E[cx;_kcx;,_k,*] 
N k=Or=Ok'=Or'=O 

r::f:.k r '#:-k' 

(5.14) 

Comme détaillé dans l'annexe D, en utilisant les propriétés des codes de Walsh, la 
puissance des coefficients de pondération s'écrit : 

N-1 

E[IC,ml2 ]= ~2 ~ a~co (5.15) 

Où drci,k est la puissance de l'ICI affectant la sous-porteuse k d'un système OFDM définie 
dans le paragraphe 4.2.1. On rappelle son expression, sous l'hypothèse 

(TT {3 rJ « ( 2 TT ( r- k) )2 , valable quel que soit (r-k) et pour (JT, < 0,6 

( 5.16) 

Z(k,N) 

La puissance de l'ICI-MAI qui apparaît dans un système MC-CDMA s'obtient finalement 
en intégrant (5.15) dans (5.13): 

N N-1 N 1 N-1 
2 u" 2 u " 2 

O"ICI-AW,u= N2 LJ O"ICJ,k=-N N LJ O"ICI,k 
k=O k=O 

( 5.17) 

La puissance de l'ICI-MAI résulte donc d'un moyennage sur les différentes porteuses de la 
puissance sur les différentes porteuses de l'ICI obtenue pour un système OFDM. 
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Finalement, cette puissance est approchée en intégrant l'expression (5.16) dans (5.17) : 

Où Z(k1N) est la fonction définie par: 
N-1 l 

Z(k,N)=I 2 
r=O (r-k) ( 5.19) 
r#k 

Cette expression analytique relie la puissance de l'ICI-MAI aux différents paramètres du 
système MC-CD MA : nombre d'utilisateurs N., nombre de porteuses (et longueur de 
codes) Net niveau de bruit de phase f3T, .. D'après la figure 4.3 qui présente l'allure de la 
fonction Z(k1N), les valeurs prises par cette fonction ne varient quasiment pas en fonction 
deN et de k, excepté pour des valeurs de k proches de 1 ou deN, ce qui correspond à des 
portesues excentrées. Par conséquent la moyenne de Z(k1N) pour les différentes valeurs de 
k est à peu près.constante dès que N est suffisamment grand (N :::=:128). La puissance de 
l'ICI-MAI dépend alors directement du taux de charge N./N du système. C'est d'ailleurs ce 
qu'on observe lorsque l'on trace les courbes de puissance pour différentes valeurs deN et 
deN •. (figure 5.2) : 

-:-;-;. 
~~~--~~~~~ 

10-4.___~~~~.-.......J'---~-·~· ~·-·~·...J' '----~~·~· ~·-·-·~·...J' 

10·3 1 o-2 1 o-1 1 0° 
fJT, 

Figure 5.2 : Puissance du terme d'ICI-MAI en fonction de {JT, pour plusieurs taux de charge du rystème 

Tout comme pour le système DS-CDMA, la puissance de l'interférence est proportionnelle 
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au taux de charge du système. Lorsque le nombre d'utilisateurs actifs double, la variance de 
l'ICI-MAI est également multipliée par deux. Le système MC-CDMA voit donc ses 
performances se dégrader de façon significative avec la montée en charge du système. 

Remarque : Dans le cas de la modulation BPSK, contrairement aux modulations 
bidimensionnelles, la puissance de l'ICI-MAI ne se répartit pas également sur les parties 
réelle et imaginaire. Seule la partie réelle influe sur le symbole. Il faut donc calculer 
spécifiquement sa puissance. D'après les expressions indiquées dans les annexes B et D, la 
puissance de la partie réelle de l'ICI-MAI pour une modulation BPSK est donnée par 
l'expression : 

(N -1) (2rr{3T +l-e-4rr~r,)N-l 
(ci ) ""' u s " Z(k N) 

X 1ci-MAI BPSK N 8 2 L..J ' 
7T k~O 

( 5.20) 

5.1.2.2 Distribution de l'ICI-MAI 

Pour obtenir les performances du système sous forme analytique, nous nous intéressons à 
présent à la distribution du terme x 1cr_MAI· Dans [fomb99] et [Hich03], le terme 
d'interférence défini comme une somme de variables aléatoires est assimilé à une variable 
aléatoire gaussienne, sous condition d'un nombre d'utilisateurs Nn et d'une longueur de 
code L suffisamment grands. Le théorème de la limite centrale justifie cette approche. 

Pour vérifier l'approximation gaussienne, nous avons considéré un système MC-CDMA 
avec N==32 porteuses et des codes de longueur L==32. La distribution est estimée par la 
méthode des moments sur un échantillon de la variable d'ICI-MAI obtenu par simulation 
de la chaîne de communication. Comme pour les systèmes précédents, nous étudions la 
partie réelle dans le cadre d'une modulation monodimensionnelle (BPSK), et le couple 
"partie réelle - partie imaginaire" pour les modulations bidimensionnelles (QPSK, 16-
QAM). Dans ce dernier cas, les partie réelle et imaginaire de xrCJ_MAI sont décorrélées 
comme le montre l'annexe D.2. La figure 5.3 montre l'histogramme de l'ICI-MAI et de son 
estimatiou gaussienne pour différentes valeurs de rapport fJT, dans le cas d'une modulation 
QPSK. Nous avons choisi de représenter la partie réelle, sachant que la partie imaginaire 
présente la même distribution. 
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Figure 5.3 :Densités de probabilité empiriques de la partie réelle de l'ICI-MAI pour quelques valeurs de (JT,, 
(modulation QPSK, pleine charge) Comparaison avec une loi gaussienne de même mqyenne et de même variance. 

Contrairement au terme d'ICI de l'OFDM, l'ajustement de la densité gaussienne aux 
histogrammes de l'ICI-MAI est précis quelle que soit la puissance du bruit de phase. Nous 
avons également vérifié que cela était vrai quelque soit la charge du système et la 
modulation employée. Ce résultat, différent de celui obtenu pour l'OFDM, s'explique par la 
répartition aléatoire des codes utilisateurs. Ces derniers décorrèlent les contributions issues 
de l'interférence entre porteuses de l'OFDM : de ce fait, on se rapproche de l'hypothèse de 
décorrélation nécessaire à l'application du théorème de la limite centrale. Nous employons 
donc l'approximation gaussienne pour modéliser la distribution de l'ICI-MAI dans le calcul 
du TEB. 

5.2 Système MC-DS-CDMA en présence de bruit de 
phase 

Nous allons à présent nous intéresser à l'influence du bruit de phase sur un système de type 
MC-DS-CDMA qui réalise, contrairement au MC-CDMA, un étalement de spectre suivant 
le principe du DS-CDMA sur chaque sous-porteuse OFDM. 
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5.2.1 Description du système 

La figure 5.4 représente le système de transnùssion MC-DS-CDMA considéré dans cette 
étude. 
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Figure 5.4: Modèle en bande de base du système de transmission MC-DS-CDMA en présence de bruit de phase 

Le système accueille N 11 utilisateurs qui transmettent simultanément de façon synchrone. 
Chaque utilisateur u dispose d'un code ~ de longueur L. Chaque émetteur est constitué 
d'une source qui délivre des données binaires /J'. Ces données sont regroupées en paquets 
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de taille 2111 pour former des symboles x". 

Après conversion série-parallèle, sur chacune des N sous-porteuses du système OFDM, les 
symboles sont étalés par le code de l'utilisateur considéré: on obtient ainsi L chips qui sont 
émis sur L symboles OFDM successifs. Si on note L la durée d'un symbole OFDM et Tx la 
durée d'émission d'une donnée binaire, le débit des symboles OFDM est de 1/T,, et le débit 
des données 1/TvautN/LL. 

Par rapport à un système OFDM, chaque utilisateur n'envoie plus un symbole x, sur chaque 
porteuse r mais un chip de la séquence étalée sur la porteuse x" ,1'1• Par conséquent, le pme 
symbole OFDM de l'utilisateur u est donné par l'expression (4.1) dans laquelle le terme x, 
est remplacé par X' ,1'1: 

1 N-1 j2rrr!_ 

s7 ( t) = r;:;:;- L x~ c7 e T, 

\j Ts r=O 

( 5.21 ) 

Le signal obtenu est perturbé par le bruit de phase produit par l'oscillateur local de 
l'utilisateur. Le bruit de phase est modélisé par un processus de Wiener Lévy (J',,;(t) (l 
permettant d'identifier le bruit survenant sur le lbiJ.' symbole OFDM) de moyenne nulle et de 
variance 2Jrj3, 1 t 1· Les signaux émis en synchrone par les N" utilisateurs sont transmis à 
travers le canal de propagation, ce qui se traduit par l'addition d'un bruit blanc gaussien n(t) 
de variance cr/ A la réception le signal résultant est perturbé par le bruit de phase présent 
au niveau du récepteur Br,!{t). Les bruits de phase à l'émission et à la réception étant 
indépendants, ils forment un processus de Wiener Lévy de paramètre 27rjS' 1 t 1 (avec 
jS'=jS',+jS',). Le signal reçu ri(t) (correspondant au lbne symbole OFDM transmis) présente alors 
la forme suivante : 

(

N -1 ) N -1 

r ,(t )= ~ sr (t) e;e;,(t) +n,(t) e;e,)t)= ~ sr(t) e19~(t)+ n,(t) e;e,,(t) ( 5.22) 

En remplaçant le signal émis s'n1(t) par son expression, le signal r1(t) s'écrit: 

1 ~~ Nf, 1 J2rr rf e"(t) e (t) 
r,(t)=-L- L.... x~cre 'e1

' +n1(t)e
1 

,, 

~ r=O m=O 

( 5.23) 

Après démodulation du lb"' symbole OFDM, le signal yk,l reçu sur la kibm sous-porteuse 
N.-1 

s'obtient à partir des expressions (4.5) et (4.6) en remplaçant xk par ""mm L- xk c1 
m=O 

( 5.24) 

Avec Oi;.l défini par l'expression (4.7) dans laquelle B(t) est remplacé par (!ni(t) et 1jk,1défini 
par l'expression (4.8) dans laquelle fJ,(t) est remplacé par f3r,i{t). 
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Le signal reçu sur chaque sous-porteuse est ensuite envoyé à destination du corrélateur DS­
CDMA. Le système doit attendre la réception de L symboles OFDM successifs pour 
pouvoir effectuer le désétalement de chaque symbole sur chaque sous-porteuse. La variable 
de décision _j' k obtenue pour l'utilisateur u sur la sous-porteuse k à l'issue de la décorrélation 
s'écrit : 

( 5.25) 

N.,-l N-l L-l 

u """' """' m-ç;u,m 1 """' u 
Yk= ~ ~ xr '=>r,k + L ~ c,nu ( 5.26) 

Avec: 
L-l 

-ç;u,m 1 """' u m m 
Sr k =- L.... Cl Cl ()(r-k 1 , L ~o , 

( 5.27) 

En faisant apparaître le- symbole utile de l'utilisateur u sur la sous-porteuse k, on peut 
réécrire la variable de décision sous la forme : 

u u }:u,u u u u 
yk=xk '=>k,k +x ICI,k +xu.ti,k +nk 

Avec: 
N-lx" 

u '"" '-ç;u. u 
XJCI,k= L.... '=>r,k 

r=O 
r>"k 

N.,-l N-l 

x':.w.k= L Lx;~~:'; 
m=O r=O 
m>"u 

On distingue quatre sources de perturbations affectant le signal utile : 

( 5.28) 

( 5.29) 

( 5.30) 

( 5.31 ) 

- Le terme multiplicatif ~~:~ introduit une atténuation et une rotation de phase sur le 

symbole utile x" k· 

- Le terme x"1CI,k représente la contribution des symboles émis par l'utilisateur détecté sur les 
autres porteuses OFDM. Cette interférence est causée par le bruit de phase, qui détruit 
l'orthogonalité des porteuses, introduisant de ce fait de l'ICI dans le système. 
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- Le terme X'MAI,k représente la contribution des autres utilisateurs actifs sur le signal utile. 
La présence de bruit de phase dans le système altère l'orthogonalité des codes utilisateurs, 
ce qui se traduit par l'apparition de MAI. 

- Enfln le terme t/'k représente la contribution du bruit A WGN. Ce terme conserve les 
mêmes propriétés statistiques que le bruit dans le canal de transmission. 

Nous allons étudier à présent les termes ~~:~ , X'Ici,k et X'MAI,k afln d'évaluer l'impact du 
bruit de phase sur le système MC-DS-CDMA. 

5.2.2 Analyse du terme multiplicatif ~u,u k,k 

Nous nous intéressons dans un premier temps au terme multiplicatif ~~:~ déflni par: 
L-1 L-1 

-çu,u 1"'\'(u)2u l"\' u 
'=>k,k= L L.. cl lXo,I=L L.. lXo,I 

1=0 1=0 

( 5.32) 

Les propriétés statistiques de ~~:~ se déduisent de celles du teune multiplicatif r:x0 étudié 
dans le chapitre 2. 

Comme les coeŒcients r:x"o,t ont la même distribution d'un symbole 1 à l'autre et ce quel que 
soit l'utilisateur u considéré puisque leurs oscillateurs ont les mêmes caractéristiques, les 
moments des coefficients r:x"0,1 sont indépendants des indices 1 et u. 

Par conséquent, la moyenne du terme multiplicatif ~~:~ vaut : 

( 5.33) 

La moyenne de r:x0 E[r:xo] est donnée par l'expression (2.16) en fonction de f3Ts. 
De plus, les coefficients r:x"o,t sont indépendants d'un symbole 1 à l'autre, donc la variance de 

~u,u s'écrit : 
k,k 

2 1 2 

uf~:~= Lu", ( 5.34) 

La variance de r:xo se déduit des expressions (2.25) et (2.26). 

Dans le cas d'un système MC-DS-CDMA, la variance du terme multiplicatif se trouve 
moyennée sur la durée du code. L'effet perturbateur de ce terme sera donc atténué par 
rapport aux autres techniques étudiées précédemment. 
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5.2.3 Puissance de l'interférence entre porteuses 

Toujours dans le but d'obtenir les performances du système, nous étudions les propriétés 
statistiques du terme X'Ici,k : 

N-1< 

x~CI,k= L 

Avec: 

r=O 
r#k 

L-1 L-1 

-çu,u_I '"' ( ")2 u _1 '"' u 
'=>r,k-L L.. Cz CX.r-k,l-L .L.J CX.r-k,/ 

1=0 1=0 

( 5.35) 

( 5.36) 

Remarquons que les coefficients de pondération ç~:Z appliqués aux symboles interférents 

résultent d'un moyennage des coefficients de pondération cx.;_k 1 intervenant dans l'ICI 

d'un système OFDM. Ce moyennage est réalisé sur les L symboles OFDM émis dans le 
système MC-DS-CDMA. 

Les symboles X'r étant centrés et indépendants du bruit de phase, la moyenne de X'1cr,k est 
nulle: 

E[x~ci k]=O ( 5.37) 

Les symboles X'r étant des variables aléatoires indépendantes du bruit de phase, 
indépendantes entre elles, centrées et de puissance unité, la puissance de l'interférence 
s'écrit : 

N-1 

U~CI,u,k=E[ix~CJ.J]= L E[lç~:ZI2 ] 
r=O 
r#k 

( 5.38) 

( 5.39) 

D'après l'annexe D, comme les coefficients cx\k,t sont indépendants et identiquement 
distribués d'un symbole 1 à l'autre, quel que soit l'utilisateur u considéré, la puissance des 
coefficients de pondération s'écrit : 

( 5.40) 

En intégrant l'expression (5.39) dans (5.38) et en utilisant l'expression calculée dans l'annexe 
B, la puissance de l'ICI s'écrit : 
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( 5.41 ) 

Où rl1a,k est la puissance de l'ICI qui affecte la sous-porteuse k d'un système OFDM, 

donnée parl'expression (5.16) sous l'hypothèse (rr/3TJ «(2rr(r-k)r . 

En conservant cette hypothèse, le terme impliqué dans la somme se simplifie également : 

( 
-rr{3T )2 ( -rr/3T )2 

IE[cxr-k]l2 = \;e , 
2

""' l-e , 
2 

(5.42) 
(rrf3Ts) +(2rr(r-k)) (2rr(r-k)) 

Et finalement, la puissance de l'ICI dans le système MC-DS-CDMA est approchée en 
intégrant (5.16) et (5.42) dans l'expression (5.38) : 

2 2rr /3 Ts- 2Le-rr/3T,+(L-1 )e - 2
rr/3T,+ L + 1 

()ICI u k""' 2 z ( k ' N ) 
· · 4rr L 

Où la fonction Z(k,N) est définie par. 
N-1 

Z(k,N)= L 1 2 

r=O (r-k) 
r#ok 

_( 5.43) 

(5.44) 

Cette expression montre que la puissance de l'ICI affectant la porteuse k dépend du niveau 
de bruit de phase représenté par j3T,, de la longueur des codes L et de la fonction Z(k,N). 
rappelons ici qu'on considère L=N. 

Remarque : Dans le cas de la modulation BPSK, contrairement aux modulations 
bidimensionnelles, la puissance de l'ICI ne se répartit pas également sur les parties réelle et 
imaginaire. Seule la partie réelle influe sur le symbole. Il faut donc calculer spécifiquement 
sa puissance. D'après les expressions indiquées dans les annexes B et D, la puissance de la 
partie réelle de l'ICI pour une modulation BPSK est donnée par l'expression 

( 5.45) 

Etant donné les variations de Z(k,N) étudiées au paragraphe 4.2.1, la présence de l'ICI est 
plus faible pour les porteuses excentrées, (k proche de 1 ou deN), comme en OFDM. Mais 
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la puissance affectant la porteuse centrale est la plus représentative du système. La figure 
5.5 représente donc la puissance de l'ICI sur la porteuse centrale k=N/2 en fonction du 
rapport j3T, pour plusieurs longueurs de code L. 

10"4 

~:::l111l:::HlllllllllFlTlllllfllfTFllllllllllllllFlllllllll1llFl!lll!ll!lTLlllllllll:llllFllll:llllllTlllf:Et:H~ 
..... ··········+ ........ ~-- ···-~····+···~ ···!··{·· ~- ........ ········l··· ······~······f·· ··+··· ~---~ ··+-~-- ............ ····~······· .. ~--···. ~- ... -~- .. ~---~--~·-!· 

; ~ ~l~~l; i 1 il~l~~ i ~ ~~1lll 10·6 ~--~--~~~~~----~~~~~~L---~--~~~~D 

10"3 

(JT, 

Figure 5.5 :Puissance du terme d'ICI en fonction de (JT, pour plusieurs charges du !JS!ème 

Pour f3T, inférieur à 10·1, plus le code est long, moins la puissance de l'ICI est grande et par 
conséquent moins l'ICI perturbe la transmission. Cette évolution s'explique par le 
moyennage réalisé sur les L symboles OFDM émis dans le cadre d'une transmission MC­
DS-CDMA. Lorsque j3T, dépasse 10-1, la puissance de l'ICI est la même quelle que soit la 
longueur du code. Lorsque le niveau de bruit de phase a atteint un certain niveau, son effet 
"destructeur" sur l'orthogonalité des porteuses devient maximal et le moyennage sur une 
durée plus longue n'apporte plus d'amélioration. 

5.2.4 Puissance de l'interférence d'accès multiple 

Intéressons-nous maintenant aux propriétés statistiques du terme x"MAI,k : 

N,-1 N-1 

x~u= L L x;~~:Z' 

Avec: 

m=O r=O 
moéu 
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L-1 
-cu,m 1 "" u m m '=>r,k =L L.. Cl Cl (Xr-k,l 

1=0 

( 5.47) 

Remarquons que les coefficients de pondération ~~:;:' appliqués aux symboles 
interférents s'apparentent, comme dans le cas d'un système DS-CDMA, à des fonctions 
d'intercorrélation entre les codes des utilisateurs u et m, "modifiées" par le bruit de phase, 
d'où la destruction de l'orthogonalité des codes. 

Les symboles x'"r étant centrés, indépendants entre eux et indépendants du bruit de phase, 
la moyenne de :x!'MAI,k est nulle : 

E[x~Ik]=O ( 5.48) 

Les symboles x'"r étant des variables aléatoires indépendantes du bruit de phase, 
indépendantes entre elles, centrées et de puissance unité, la puissance de l'interférence 
s'écrit 

N,-! N-! 

O'~w.u,k=E[Ix~~w.l]= L L E[l~~:;:'l2 ] 
m=O r=O 
m*u 

Avec, puisque les codes sont indépendants du bruit de phase: 
L-l L-l 

E[l~~:;:'l2 ]=-\- L L E[c~c~c~.c7-]E[lX~-k.lcx~:k./] 
L l=o l'=o 

( 5.49) 

(5.50) 

Comme détaillé dans l'annexe D, en utilisant les propriétés des codes de Walsh et le fait que 
les coefficients cx"'r.k,t sont indépendants et identiquement distribués d'un symbole 1 à l'autre, 
quel que soit l'utilisateur m considéré, la puissance des coefficients de pondération s'écrit: 

( 5.51 ) 

En intégrant (5.51) dans (5.49), la puissance de la MAI s'écrit: 

O'~w.u.k= N ~- 1 ~ ( E[le<r-kn-IE[ ()(r-k]1 2
) ( 5.52) 

Soit, en séparant les cas r=k et r=Fk : 

Œ~AI,u,k= N ~- 1 
(E[Icxi]-IE[ cxoY +Œ~ci.k-% lE[ cxr-kW) 

r*k 
( 5.53) 

Où E[la 0 1
2

] et lE[ a 0W sont les moments du terme cx0 (calculés dans l'annexe B), clici,k 
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est la puissance de l'ICI qui affecte la sous-porteuse k d'un système OFDM (calculée dans 

l'annexe D sous l'hypothèse: (rr/3TJ«(2rr(r-k)t )et !E[ocr-kW est donnée par 

l'expression (5.42) sous cette même hypothèse. 

Finalement, la puissance de la MAI dans le système MC-DS-CDMA est approchée par (cf. 
l'annexe D our les détails de calcul : 

cr2 
""'_u_ s + s Z (k N) ( 5 54 ) 

N -1(2rr/3T +4e-rr/lT,_e-2rr/lT,_3 2rr/3T -e-Zrr/lT,+l ) 

MAI,u,k L (rrf3Ts? (2rr)2 ' . 

Remarque: Tout comme pour l'ICI, dans le cas de la modulation BPSK, un développement 
mathématique spécifique de l'expression de la variance de la partie réelle de la MAI, d'après 
les expressions indiquées dans les annexes B et D, aboutit à l'expression: 

2 (Nu-1) (1+2rr{3Ts-e-4rrf3T, 
(uMAI,u)BPSK"""' L 8rr2 Z(k,N) 

- ( rr {3 Tj(l-2 e -rr/3T,+e -2rr/lT,) ïl 1 

16rr4 
r=O (r-k) 4 ( 5.55) 

n=k 

12rr{3T +32e-rrflT,_12e-2rrf3T,+e-4 rr/lT,_21] 
+ s 

12(rr{3Tj 

D'après l'expression (5.54), il apparaît que la puissance de la MAI est directement 
proportionnelle au rapport (Nu-1)/L;:::;NjL le taux de charge du système pour Nu et L 
suffisamment grands. La figure 5.6 représente l'évolution de la puissance de la MAI 
affectant la porteuse centrale k=N/2 Oa plus représentative) en fonction du rapport (3L, 
pour plusieurs taux de charge. En effet les valeurs prises par la fonction Z(k1N) ne varient 
quasiment pas en fonction de N donc ici en fonction de L car N= L. 
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(3T, 

Figure 5. 6 : Puissance du terme de MAI en fonction de (3T, pour plusieurs charges du système 

Lorsqu'on divise par 2 la charge du système, on réduit également de moitié la puissance de 
la MAI. 

Puisque deux termes d'interférence additifs ICI et MAI interviennent dans une transmission 
MC-DS-CDMA en présence de bruit de phase, il est intéressant de comparer leur puissance 
pour déterminer l'éventuelle prépondérance d'un terme par rapport à l'autre. La figure 5.7 
présente l'évolution de la puissance de l'ICI et de la MAI en fonction du rapport j3T,. 
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.. Q .. ICI: L=64 

.. [!] .. ICI: L=128 

··<:>·· ICI: L=256 
-G- MAl: Nu/L=1 
-e- MAl : Nu/L=1/4 

+ MAl: Nu/L=1/16 
-$-- MAl: Nu/L=1/64 

10-1 
fJT, 

Figure 5.7: Puissances des termes de MAI et d'ICI pour plusieurs taux de charge 
et longueurs de code en fonction de fJT, 

10° 

La figure montre que la puissance de la MAI par rapport à l'ICI dépend essentiellement de 
la charge et de f3T, .. Il est intéressant de noter que pour un taux de charge supérieur ou égal 
à 1/4, la MAI est largement prépondérante par rapport à l'ICI quelles que soient les valeurs 
de f3T,. et de L. 

5.2.5 Distribution des termes d'ICI et de MAI 

Pour aller plus loin dans la caractérisation statistique des termes d'interférence et obtenir les 
performances du système MC-DS-CDMA en présence de bruit de phase, nous nous 
intéressons maintenant à leur distribution. Comme pour les systèmes précédents, les termes 
d'interférences étant définis comme la somme de variables aléatoires, se pose la question de 
la validité de l'approximation gausienne pour modéliser leur distribution. 

Les figures 5.8 et 5.9 présentent les distribution des parties réelles de l'ICI et la MAI, 
estimées par la méthode des moments sur un échantillon des variable d'ICI et de MAI 
obtenu par simulation de la chaîne de communication. Pour l'ICI, nous avons considéré un 
système MC-DS-CDMA avec N= 64 sous-porteuses. Pour des raisons de temps de 
simulation, ce nombre Na été ramené à 16 pour estimer la distribution de la MAI. Dans les 
deux cas, L= N. 
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Figure 5.8 : Densité de probabilité de la partie réelle de I'I CI (modulation QP SK, pleine charge) et gaussienne de 
même moyenne et variance que l'échantillon pour quelques valeurs de f3T, 
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Figure 5.9: Densité de probabilité de la partie réelle de la MAI (modulation QPSK, pleine charge) et gaussienne de 
même moyenne et vancmce que l'échantillon pour quelques valeurs de f3T, 
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Les figures montrent la concordance entre la densité gaussienne et les distributions des 
parties réelles de l'ICI et de la MAI. Ajoutons que l'approximation gaussienne reste précise 
pour toutes les modulations, y compris la BPSK, et que dans le cas des modulations 
bidimensionnelles, les distributions des parties imaginaires ont la même allure que celle des 
parties réelles. Enfin, nous avons également vérifié qu'elle reste précise dans le cas de la 
MAI quel que soit le taux de charge. 

Il est intéressant de constater que dans le cas du MC-DS-CDMA, l'approximation 
gaussienne convient pour modéliser la distribution de l'ICI, contrairement au cas de 
l'OFDM. Cette différence s'explique par la corrélation qui existe entre les coefficients de 
pondération appliqués aux symboles interférents. En MC-DS-CDMA, elle est plus faible 
qu'en OFDM, car ces coefficients dépendant du bruit de phase qui affectent L symboles 
OFDM (et non un seul comme en OFDM) et ce bruit de phase est indépendant d'un 
symbole à l'autre. 

En ce qui concerne la MAI, comme pour le système MC-CDMA l'hypothèse gaussienne 
convient car les coefficients de pondération sont décorrélés par les codes d'étalement, de 
nature aléatoire. 

Finalement, l'interférence globale peut être modélisée par la somme de deux variables 
aléatoires gaussiennes indépendantes. D'après le paragraphe 5.2.4, la puissance de la MAI 
dépasse largement celle de l'ICI pour un taux de charge supérieur ou égal à 1/4. On 
considère dès lors le terme de MAI :x!'MAI,k comme d'interférence additive engendrée par le 
bruit de phase dans le système MC-DS-CDMA. 

5.3 Probabilité d'erreur en présence de bruit de phase 

Nous nous intéressons maintenant à l'impact des distorsions liées au bruit de phase 
(déphasage et atténuation du symbole utile, ICI, MAI) sur les performances des systèmes 
MC-CDMA et MC-DS-CDMA. La démarche adoptée pour calculer la probabilité d'erreur 
à partir de la variable de décision est décrite dans l'annexe C. Le TEB est dérivé des 
expressions établies dans cette annexe dans lesquelles la variance totale de l'interférence et 

du bruit est donnée par u2=u~ci MAI+ CT~ pour le système MC-CDMA, et 

u2=u~w+CT~CI+u~ pour le système MC-DS-CDMA. Nous avons choisi de représenter 

les performances d'un système en pleine charge donc avec le niveau de dégradation le plus 
important. Les taux d'erreur binaire en fonction du rapport signal sur bruit sont calculés 
pour les modulations BPSK, QPSK et 16-QAM, dans le cas où N=L=N.=128. 

5.3.1 Probabilité d'erreur dans le cas d'une modulation BPSK 

Les figures 5.10 et 5.11 représentent la probabilité d'erreur binaire en fonction du rapport 
Eb/NO pour respectivement un système MC-CDMA et MC-DS-CDMA. La courbe 
correspondant au TEB sans de bruit de phase est représentée à titre de comparaison. 
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-G- {3T.=0.1 
-a- {3T.=0.08 
~ {3T.=0.06 
-+- {3T.=0.05 
~ {3T.=0.04 
_._ {3T.=0.03 
-+- {3T.=0.02 
--$- {3T.=0.01 
-- {3T.=0.005 
- Sans bruit de 

2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 
Eb/NO 

Figure 5.10: TEB en jonction du rapport Eb/NO pour plusieurs valeurs de (:JT,pour un .rystème MC-CD MA 
en pleine charge employant une modulation BPSK 
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Figure 5.11: TEB en jonction du rapport Eb/NO pour plusieurs valeurs de (JT,pour un .rystème MC-DS­
CDMA en pleine charge employant une modulation BPSK 
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Comme pour les systèmes précédents, la dégradation induite par le bruit de phase est peu 
marquée pour une valeur de rapport Eb/NO faible, c'est à elire lorsque le bruit AWGN 
domine. 

Pour le MC-CDMA, La figure 5.10 montre une dégradation progressive des performances 
avec l'augmentation du rapport j3T,, avec l'apparition d'un seuil de performance dès 
j3T.r=0,04 (pour les valeurs de TEB considérées). Le seuil de TEB dépasse 10-3 pour j3T, 
supérieur à 0,07. 

La figure 5.11 montre que l'augmentation du rapport j3T, dégrade de façon progressive les 
performances du système MC-DS-CDMA. On observe un seuil de performance (pour les 
valeurs de TEB considérées) dès j3T,=0,06. Le seuil de TEB dépasse 10-3 pour un rapport 
f3T, supérieur à 0,09. Le système MC-DS-CDMA présente donc une résistance au 
phénomène de bruit de phase supérieure au sysème MC-CDMA. 

5.3.2 Probabilité d'erreur dans le cas d'une modulation 
bidimensionnelle (QPSK, 16-QAM) 

Les figures 5.12 et 5.13 représentent les performances des systèmes MC-CDMA et MC-DS­
CDMA soumis au bruit de phase, lors de l'emploi de différentes modulations : BPSK, 
QPSK et 16-QAM, à des fins de comparaison. Plusieurs valeurs du rapport f3T, sont 
considérées. Le cas d'une transmission AWGN sans bruit de phase est toujours représenté 
en référence. 
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+ 16-QAM 
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-Sans bruit de phase (16 QAM) 

Figure 5.12: TEB en Jonction du rapport Eb/NO pour différentes modulations (BPSK, QPSK, 16-QAM) et 
pour plusieurs valeurs de (JT, (Cas du système MC-CD MA) 
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-Sans bruit de phase (16 QAM) 

Figure 5.13: TEB en fonction du rapport Eb/NO pour différentes modulations (BPSK, QPSK, 16-QAM) et 
pour plusieurs valeurs de f3T, (Cas du système MC-DS-CDMA) 
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Les observations faites précédemment pour les systèmes DS-CDMA et OFDM restent 
valides dans le cas des deux systèmes : 

- Plus grande sensibilité à la rotation de phase due au coefficient multiplicatif pour la 
modulation QPSK par rapport à la modulation BPSK : 

MC-CDMA: Apparition d'un seuil de performance dès {JYs=0,01 (au lieu de {JTs.=0,04 dans 
le cas de la BPSK), dépassement du seuil de 10-3 pour {JTs>0,02 (./3Ts>0,06 pour la BPSK) 

MC-DS-CDMA : Apparition d'un seuil de performance dès fJTs.=0,02 (au lieu de {JTs.=0,05 
dans le cas de la BPSK), dépassement du seuil de 10-3 pour fJT,>0,02 ( fJTs>0,09 pour la 
BPSK) 

- Impact encore plus grand de la dégradation due au bruit de phase dans le cas d'une 
modulation 16-QAM (rotation de phase, mais aussi atténuation due aux coefficients 
multiplicatifs et interférences : ICI, MAI): 

MC-CDMA : Seuil de performance pour {JYs.=0,002, dépassement de la valeur de TEB de 
10-3 dès· fJTs>0,003. 

MC-DS-CDMA: seuil de performance pour fJTs.=0,003, dépassement de la valeur de TEB 
de 10·3 dès fJT,.>0,006. 

5.3.3 Influence de la longueur du code L sur les performances 
du système MC-DS-CDMA 

L'équation (5.34) montre que la variance du terme multiplicatif Ç~:~ est divisée par la 
longueur L du code (du fait de la présence du décorrélateur à la réception). Allonger la 
longueur du code revient donc à atténuer l'effet du terme multiplicatif sur le système. La 

moyenne de Ç~:~ reste elle inchangée quelle que soit la longueur L du code (équation 

(5.33)). 

Par ailleurs, le système MC-DS-CDMA subit une perturbation additive due quasi 
exclusivement à la MAI lorsque le taux de charge du système N.-1 / L ~ Nu! L (pour N. et 
L grands) est supérieur ou égal à 1/4 (paragraphe 5.2.4). L'équation (5.54) montre que la 
MAI ne dépend pas directement de la longueur du code L mais du taux de charge. Il est 
intéressant d'évaluer l'impact de ce bruit additif par rapport à l'impact du terme multiplicaitf 

Pour cela, nous considérons le cas d'un système MC-DS-CDMA employant une 
modulation QPSK, dont nous fixons le nombre N de porteuses à 128, et dont nous faisons 
varier la longueur L du code. A titre de comparaison, nous examinons les performances 
d'un système MC-DS-CDMA équivalent, mais dont nous supprimons l'effet du terme 

multiplicatif (i.e Ç~:~ =1, quelque soit /]Ys). La figure 5.14 donne les performances du 
système (avec ou sans terme multiplicatif) en fonction du rapport Eb/NO, pour plusieurs 
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longueurs de code L et plusieurs valeurs du rapport f3T,. 

co 
w 
f-

1 

10-6 

0 

L=4 
L=8 
L=16 

2 4 6 8 10 12 
Eb/NO 

14 16 18 20 

Figure 5.14: TEB en jonction du rapport Eb/NO pour plusieurs valeurs deL et de (3T, (pleine charge, QPSK, 
N=128); Comparaison avec les peiformances d'un .rystème MC-DS-CDMA sans terme multiplicatif 

La figure 5.14 montre que dès L?.8, on n'observe plus de dégradation supplémentaire des 
performances (les courbes avec terme multiplicatif sont confondues). De plus, l'écart de 
performances entre un système MC-DS-CDMA avec et sans terme multiplicatif n'est pas 
très important, notamment lorsque les valeurs de f3T,. sont faibles : l'écart qui subsiste est 
due à la valeur moyenne du terme multiplicatif. 

La structure du système MC-DS-CDMA compense donc en grande partie, dès L?.8, 
l'impact du terme multiplicatif perturbateur ?;%'% _ On peut dès lors considérer que le 
terme additif de MAI x"MAI,k constitue la principale dégradation engendrée par le bruit de 
phase dans le système MC-DS-CDMA. 

5.4 Synthèse des résultats 

Avec un TEB cible de 10-3
, les figures 5.16 et 5.15 représentent les dégradations de Eb/NO 

dues au bruit de phase pour les systèmes MC-CDMA et sans MC-DS-CDMA, en fonction 
du rapport f3T,. et pour différentes modulations et charges du système. Toutes ces courbes 
ont été obtenues pour un même débit symbole OFDM 1/Tr, et pour un nombre de 
porteuses N identique à la longueur L du code. 
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Figure 5.15 : Dégradation en terme de rapport Eb /NO pour atteindre un TEE de 1 o-3 en fonction de j3T, pour 
un !)!Stème MC-CD MA pour différentes modulations et taux de charge 
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Figure 5.16 : Dégradation en terme de rapport Eh/ NO pour atteindre un TEB de 1 o-3 en jonction de (JT, et du 
taux de charge pour un système MC-DS-CDMA (a) BPSK (b)QPSK (c) 16-QAM 
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• Remarquons que, pour les deux systèmes, fJT, =fJNTjL. Pour le MC-CD MA, avec N=L, 
l'amélioration des performances passe donc uniquement par l'amélioration de la qualité de 
l'oscillateur (et par là-même la réduction de la valeur [3). Le MC-DS-CDMA dispose d'un 
degré de liberté supplémentaire dans la mesure où l'on peut faire varier L indépendamment 
de N. Dans les deux cas, on peut néanmoins fixer une limite de rapport fJT, pour chacun 
des cas représentés sur les figures 5.15 et 5.16, en dessous de laquelle le niveau de bruit de 
phase reste acceptable. Au delà, les dégradations introduites par le bruit de phase 
s'accentuent du fait d'une augmentation de la puissance du terme perturbateur additif 
conjuguée à une rotation de phase et une atténuation du symbole utile (ce dernier effet est 
de moindre importance dans le cadre du système MC-DS-CDMA). 

• Le tableau 5.1 relève les valeurs limites de rapport fJT,. sur le figure 5.15 et 5.16 pour 
chacun des deux systèmes pour limiter la dégradation de Eh/NO à 3 dB, pour un TEB cible 
de 10·3

, et pour plusieurs types de modulations. 

.PTr. = 1.10"2 fJT,.= 1,6.10-2 

fJT,,= 2,3.10"3 fJT,.= 3, 1.10·3 

Tableau 5.1 : Valeurs limites de fJT, pour rester en dessous d'une pénalité de 3 dB (Nu=L, modulation variable) 

L'augmentation de la taille de la modulation M=2m s'accompagne d'une chute de 
performance conséquente, puisqu'une modulation d'ordre plus élevé dispose d'une zone de 
décision plus étroite. La choix de la modulation a donc une influence marquée sur les 
performances des systèmes MC-CDMA et MC-DS-CDMA. 

• Le tableau 5.2 relève les valeurs limites de rapport fJT,. des figures 5.15 et 5.16 pour 
chacun des deux systèmes pour limiter la dégradation du rapport Eh/NO à 3 dB, cette fois­
ci, en faisant varier la charge du système, pour une modulation donnée (BPSK). 

fJT,,= 8, 1.10"2 

fJT,.= 6,2.10-2 fJT,, = 1 ,2.10"1 

Tableau 5.2: Valeurs limites de fJT,.pour rester en dessous d'une pénalité de 3 dB 
(modulation BPSK, taux de charge van:able) 

L'examen du tableau 5.2 indique que la charge du système influence de façon marquée les 
performances des deux systèmes. Cela s'explique par le fait que la puissance des 
perturbations additifs des systèmes MC-CDMA et MC-DS-CDMA (équations (5.18) et 
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(5.54)) est directement proportionnelle au taux de charge. Plus le taux de charge est grand, 
plus le système devient sensible au bruit de phase. L'écart de performances est cependant 
beaucoup plus marqué dans le cas du système MC-DS-CDMA. En effet, le paragraphe 
5.2.5 nous indique que la MAI constitue la source de perturbation principale du système, 
pour un taux de charge supérieur ou égal à 1/4. 

En résumé, on peut dire que le choix d'un oscillateur limite les performances des systèmes 
MC-DS-CDMA et MC-CDMA. Cependant, on observe globalement pour un même 
rapport f3Ys., une meilleure tolérance au bruit de phase du système MC-DS-CDMA du fait 
de l'atténuation de la puissance du terme multiplicatif. On note également que le taux de 
charge du système impacte les performances de façon sensible, plus particulièrement pour 
le système MC-DS-CDMA. 
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Chapitre 6 

Comparaison de la robustesse des 
techniques d'accès multiple 
Nous avons étudié dans les chapitres précédents la sensibilité des systèmes OFDM, DS­
CDMA, MC-CDMA et MC-D3-CDMA au bruit de phase. Nous en avons conclu que le 
bruit de phase engendre des perturbations qui se décomposent en un bruit multiplicatif et 
un bruit additif (en plus du bruit AWGN) dont la nature dépend du système de 
transmission considéré: ICI pour l'OFDM, MAI pour le DS-CDMA, ICI et MAI pour les 
deux systèmes combinés MC-CDMA et MC-DS-CDMA. Après une étude de ces 
perturbations, nous avons présenté à l'issue des différents chapitres des courbes de 
dégradation des performances en fonction du rapport normalisé fJT,, où f3 est la largeur de 
bande de l'oscillateur à -3dB et T.r la durée du symbole émis dans le canal, qu'on appelle 
temps symbole émis. 

L'objectif est maintenant de comparer la robustesse au bruit de phase de ces différents 
systèmes de transmission. Se pose alors le problème de la pertinence de cette comparaison. 
En effet, s'il est possible de fixer une même valeur de f3 pour tous les systèmes (cela revient 
à employer les mêmes oscillateurs au niveau des émetteurs et récepteurs), il n'en va pas de 
même pour le temps symbole émis T, qui, lui, est lié aux paramètres des systèmes. Pour une 
comparaison équitable, ceux-ci doivent être paramétrés de façon à offrir le même service 
dans les mêmes conditions, à savoir : 

-Un même débit binaire utile Du accessible simultanément à un nombre d'utilisateurs Nu 
-L'emploi d'un même oscillateur caractérisé par sa largeur de bande à -3dB f3 
- L'occupation d'une même bande de fréquence B que l'on cherche à exploiter au 
!maximum 
1- L'utilisation d'une même valence pour la constellation M (M=l pour la BPSK, M=2 pour 
lla QPSK et M=4 pour la 16-QAM) 

Dans ce chapitre, nous commençons par établir, pour chacun des systèmes, les relations 
entre le paramètre T,, les paramètres de transmission : Du, N., B, M, et les paramètres 

136 



Chapitre 6: Comparaison de la robustesse des techniques d'accès multiple 

système : nombre de porteuses N, longueur des codes L. Nous nous fixons ensuite un 
cadre d'application réaliste correspondant à un service haut débit utilisant les très hautes 
fréquences autour de 60 GHz. Après avoir étudié la robustesse au bruit de phase de chacun 
des systèmes: OFDM, DS-CDMA, MC-CDMA et MC-DS-CDMA dans ce contexte, nous 
terminons par une étude comparative. 

6.1 Influence des paramètres Du, B et M sur les 
systèmes de transmission 

Etant donnés un débit binaire utilisateur Du, une bande de fréquence allouée B et une 
valence M, nous cherchons ici à déterminer quels sont les paramètres susceptibles d'affecter 
le temps symbole émis Ys pour chacun des systèmes: OFDM, DS-CDMA, MC-CDMA et 
MC-DS-CDMA. Nous définissons également, en fonction de ces paramètres, le nombre 
d'utilisateurs maximum (Nu)max que chaque système peut accueillir ainsi que l'efficacité 
spectrale 17· 

6.1.1 Système OFDM 

Dans le cas de la technique OFDM, l'accès multiple que nous avons considéré est de type 
TDMA, donc le système attribue un intervalle de temps à chaque utilisateur et tous 
émettent à tour de rôle. Le débit symbole source Dx en entrée du modulateur OFDM est 
alors relié au nombre d'utilisateurs Na et au débit binaire utile D n par la relation : 

NUDU 
Dx=----;:1 (6.1) 

On en déduit : 

D =__!!__ 
u NUTX 

(6.2) 

Le temps symbole émis Ts correspond à la durée d'un symbole OFDM. Il est fonction du 
nombre de sous-porteuses N: 

La bande occupée par le système OFDM BoFDM correspond à la bande occupée par les N 
sous- orteuses ortho onales et s'écrit: 

(6.4) 

Examinons l'influence du nombre de sous-porteuses N. Il est rapide d'établir que pour Na 
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fixé: 

(
(N + 1) N UDU) 2::BOFDM2::((N + 1) N UDU) 

N Af N=J N A{ N=oo 
2NUDU NUDU 
--Af=---=-> B OFDM;::: -Af--

(6.5) 

( B OFDM) N=l 2:: B OFDM 2::: (B OFDM )N=oo 

Pour un nombre d'utilisateurs N. donné, la bande occupée BoFDMvarie du simple au double 

!

selon que N-+oo ou N=1. En fait dès que N>32, la bande occupée ne varie quasiment 
plus et vaut N.Du/ M. On a donc : 

(B OFDM )N=J2::BOFDM2:: (BOFDM )N";?;32 (6.6) 

Examinons à présent l'influence du nombre d'utilisateurs N •. D'après l'expression (6.3), 
quand N. augmente, le temps symbole émis Ys diminue et l'écart entre sous-porteuses 1/L 
s'élargit. Par conséquent, la bande occupée par le système BoFDM devient aussi plus large. La 
bande de fréquence B allouée au système étant fixée, le nombre d'utilisateurs maximum 
ayant accès à la ressource est limité. 
Cherchons ce nombre pour les deux cas limites identifiés par l'inégalité (6.6) : nombre de 
sous-porteuses N=1 et N?:.32. Si on note (N.)max,N=t le nombre maximum d'utilisateurs 
pour un système OFDM occupant une bande B avec N=1 et (N.),nax,N?.32 ce nombre pour un 
système occupant la même bande B avec N?:.32, on a : 

BM 
(NJmru;.N=J= 2D 

u (6.7) 

Soit: 

(N ) = (NJmax,N?::32 
u max N=J 2 

(6.8) 

Par conséquent, pour une même bande occupée B, il est préférable d'employer un nombre 
de sous-porteuses N égal ou supérieur à 32, car le nombre d'utilisateurs maximum autorisé 
est doublé par rapport au cas où N=l. 

Ce nombre maximum d'utilisateurs s'écrit en fonction des aramètres du s stème : 

(6.9) 

L'efficacité spectrale du système 1J dépend du nombre N. d'utilisateurs présents et vaut: 
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1 N,D, N, n=--= M=CM 
B (NJmax 

(6.10) 

Avec C= Nj (Nu) max le facteur de charge du système. 

L'efficacité spectrale est maximale lorsque Nu=(N.)max et vaut alors M. 

6.1.2 Système DS-CDMA 

Dans ce cas, l'accès multiple est de type CDMA donc le système alloue un code spécifique 
à chaque utilisateur et tous émettent en parallèle, c'est-à-dire en même temps sur la même 
bande de fréquences. Le débit binaire utile D. au niveau de l'émetteur est donc égal à: 

M 
D =MD =- (6.11) u x Tx 

Le temps d'émission d'un chip de code T, est fonction de la longueur L du code suivant la 
relation: 

Tx 
Tc=L (6.12) 

L'émetteur émet L chips successifs pour transmettre un symbole étalé. Par conséquent le 
temps symbole émis T, s'écrit : 

La bande Bos-coMA occupée par le système DS-CDMA est fonction du temps chip T, du 
code et du facteur de retombée r:x du filtre RRC de mise en forme du système (défini au 
cha itre 2 : 

(6.14) 

La bande de fré uence B allouée au s stème étant fixée, la lon eut des codes est limitée : 

(6.15) 

Le nombre maximal d'utilisateurs (Nu)maxest égal au nombre de codes disponibles, lui-même 
égal à leur longueur pour les codes de Walsh-Hadamard: (Nu)max= L. 
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stème s'écrit : 

C M 
(l+cx) 

Avec C= Nj (Nu) max le facteur de charge du système. 

(6.16) 

Comme en TDMA, le nombre d'utilisateurs Nu du système a donc une influence sur 
l'efficacité spectrale du système r;. Cette dernière est maximale pour Nu=(Nu)max- En 
revanche dans le cas du DS-CDMA, Nu n'a pas d'influence sur le temps symbole émis T, ni 
sur la bande de fréquence occupée par le système. 

6.1.3 Système MC-CDMA 

En préambule, nous rappelons que dans le cas du système MC-CDMA, nous considérons 
le nombre de sous-porteuses N égal à la longueur des codes L. 

L'accès multiple étant de type CDMA, on a, comme pour le système précédent, la relation: 

D=M 
u Tx 

Le temps chip Tc est fonction de la longueur du code L : 

Tx 
T=­

c L 

(6.17) 

(6.18) 

Le modulateur OFDM du système émet en série N chips successifs de durée T, pour 
transmettre un symbole étalé. Par conséquent le temps d'émission L d'un symbole MC­
CDMA s'écrit : 

T=NT =-=T 
1 

NTX 
. s c L x 

(6.!9) 

Dans un système MC-CDMA, le temps symbole émis T, est indépendant des paramètres N 
et L. 

La bande BMc-cvMA occu uant à elle: 

(N+l) (N+l)Du 
B MC-CDMA= T M 

s 

(6.20) 

La bande de fréquence B allouée au système étant fixée, le nombre de porteuses N est 
limité, et par là-même la longueur L des codes à employer ainsi que le nombre d'utilisateurs 
maximum du système (Nu)'"""" Ces paramètres du système dépendent des paramètres B, M 
et Du suivant la relation : 
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(6.21) 1 

(6.22) 

Avec C= Nj ((Nu)111ax + 1) le facteur de charge du système. 

Plus le nombre Nu d'utilisateurs du système est élevé, plus l'efficacité spectrale du système 
augmente. Le système atteint une efficacité maximale pour Nu=(N11)max. Dans ce cas, r;;:::;M. 

6.1.4 Système MC-DS-CDMA 

L'accès multiple est toujours de type CDMA, on a donc : 

M 
D =MD=-

u x Tx 
(6.23) 

Le système MC-DS-CDMA met en parallèle N symboles de durée Tx, puis chaque symbole 
est étalé sur chaque sous-porteuse par un code de longueur L. Le temps chip du système 
est donc égal à : 

NTX 
Tc=L (6.24) 

On obtient ainsi L chips sur chacune des sous-porteuses, qui sont émis sur L symboles 
OFDM successifs. La durée d'un symbole OFDM émis par le système est donc égale à la 
durée du temps chip T, : 

1 T,=T,=!f=i"J5; (6.25) 

A L fixé, plus N est grand, plus le temps symbole émis L augmente et plus l'écart entre 
porteuses L11= 1/Ts est faible. A l'inverse, à N fixé, plus Lest grand, plus le temps symbole 
émis Ts diminue et plus l'écart entre porteuses L11 = 1 /Ts est grand. 

B =(N+l) 
MCDS T 

c 

(N+l) LDU 

N M 
(6.26) 

Examinons l'influence des paramètres Net L. L'expression est analogue à (6.4) obtenue 
pour un système OFDM, L remplaçant Nu. De la même manière, on peut donc écrire : 
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( 
( N + 1 ) L Du l 2=:: B MCDS 2=:: ( ( N + 1 ) L Du l 

N M N=l N M N=oo 

2LDU LDU 
~2=::BMcns2'::M 

(6.27) 

(B MCDS)N=12=::B MCDS2=::(B MCDS)N=oo 

Et: 

(6.28) 1 

Nous avons fixé la bande de fréquence allouée B du système. Par conséquent, la longueur 
de code maximale autorisée est limitée. Cherchons cette longueur pour les deux cas limites : 
(L),nax,N=t la longueur de code maximale autorisée pour un système MC-DS-CDMA pour 
N=1 et (L)mt7XJN?.32 1a longueur maximale pour N?.32. On a : 

BM 
(L)max,N=I = 2D 

u 

Soit: 

(L)max N=l 
(L )max, N?::.32 

2 

(6.29) 

(6.30) 

Pour une même bande occupée B, avec un nombre de porteuses N?.32, on double la 
longueur de code L maximale autorisée par rapport au cas N=1. Comme (N.)max=L, on 
double donc également la capacité d'accès multiple du système. 

La longueur de code maximale autorisée L est donc fixée par les paramètres du système M, 
B et D.: 

1 L=(NJ-=~ (631) 1 

Le nombre d'utilisateurs N. va quant à lui intervenir sur l'efficacité spectrale du système r; 
dans la relation : 

(6.32) 

Avec C= N./ (Nu) max le facteur de charge du système. 

L'efficacité spectrale r; du système augmente avec le nombre d'utilisateurs Nu, le maximum 
étant atteint pour Nu=(Nu)max· Dans ce cas r; =M. 
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6.2 Comparaison de la robustesse des techniques multi­
accès au bruit de phase 

Les systèmes de communication dits de quatrième génération doivent fournir des débits 
binaires très élevés, accessibles simultanément à des terminaux de nature différente dont le 
coût de conception doit être le plus bas possible. En particulier, la bande autour de 60 
GHz, récemment identifiée comme candidate potentielle à la réalisation de tels systèmes, 
dispose une plage libre d'environ 3 GHz, ce qui permet d'envisager un découpage en 
porteuses de l'ordre de la centaine de MHz et donc de fournir de très hauts débits. De 
nombreux travaux ont été menés à l'IEMN [Garn02], [Clav02], [Frys02] afin d'examiner les 
caractéristiques du canal de transmission dans cette bande de fréquences. 

Dans les très hautes fréquences, l'une des contraintes technologiques majeures est la 
conception d'oscillateurs locaux bas coût. La largeur de bande à -3dB fJ de l'oscillateur est 
susceptible d'être élevée, ce qui va entraîner une dégradation des performances des 
différents systèmes. Il est donc intéressant de déterminer lequel des systèmes candidats à la 
transmission haut débit est capable, à performances équivalentes, de supporter la plus forte 
valeur de (J. En effet, plus fJ est élevé, moins l'oscillateur est pur spectralement et plus son 
coût est faible. 

Nous étudions dans cette partie la robustesse des techniques de transmission: OFDM, DS­
CDMA, MC-CDMA et MC-DS-CDMA dans le cadre réaliste d'un service haut débit pour 
la bande des 60 Ghz : 

- Un débit utilisateur Du de 2 Mbits/ sec. que l'on veut rendre accessible à une centaine 
!d'utilisateurs de façon simultanée. C'est le débit requis pour les applications vidéo temps 
réel qui constituent actuellement les services nécessitant les vitesses de transmission les 
plus grandes. 
- L'occupation d'une bande B de 128 MHz. La bande des 60 GHz autorise l'utilisation de 
bandes de fréquences aussi larges, qui permettent d'atteindre un haut débit. 
- L'utilisation d'une modulation QPSK (de valence M=2), qui constitue un bon 
compromis entre efficacité spectrale et robustesse 
-L'emploi d'un même oscillateur libre caractérisé par sa largeur de bande à -3dB fJ 

Nous commençons par étudier l'évolution du TEB de chacun des systèmes en fonction de 
la largeur de bande à -3dB de l'oscillateur fJ et des paramètres sur lesquels il reste un degré 
de liberté, une fois les paramètres : D., N., B, M fixés. Puis nous établissons une 
comparai5on qui permet d'identifier la technique la plus robuste face au bruit de phase. 
Dans ce qui suit, toutes les courbes ont été obtenues à partir des résultats des chapitres 3 à 
5. Le rapport Eh/NO est fixé pour tous les systèmes à 10 dB. 
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6.2.1 Robustesse du système OFDM 

D'après (6.9), le nombre d'utilisateurs maximum autorisé par le système est fonction de la 
bande passante du système et atteint un maximum pour N?.32. On prendra donc de 
préférence un nombre de sous-porteuses du systèmes au moins égal à 32. 

Dans ce cas, en remplaçant les paramètres M, B et D" par leurs valeurs dans les expressions 
établies dans le paragraphe 6.1.1, on obtient un nombre d'utilisateurs maximum (Nu)max de 
128. 

D'après les résultats du chapitre 4, la robustesse au bruit de phase d'un système OFDM ne 
dépend, pour M fixé, que du rapport normalisé j3L. Or d'après l'expression (6.3), pour Met 
Du fixés, le temps symbole émis T, est fonction de deux paramètres : le nombre de sous­
porteuses Net le nombre d'utilisateurs N 11• 

Quand N augmente, L augmente donc pour une valeur de j3 donnée, le rapport j3L devient 
plus important et le système OFDM est plus sensible au bruit de phase. Voyons plus 
précisément dans quelle mesure le nombre de sous-porteuses N agit sur les performances 
du système lorsque l'oscillateur est choisi, c'est-à-dire que j3 est donné. La figure 6.1 
représente les performances en terme de TEB en fonction de j3 pour plusieurs valeurs de 
N. 

-G- N=32 
k6~~~~~~==~=+-~~~~ ~ N=64 

~ N=128 :i:i:i: 
-v- N=256 :rn: 

~====""'··:··:·:· 

f3 

Figure 6.1 : TEB en fonction de f3 pour plusieurs valeurs deN pour le système OFDM (Eb/N0=10 dB) 

L'impact de N sur les performances du système OFDM est important : pour obtenir un 
TEB de 10-3

, le système supporte une valeur de j3 de 6 kHz pour N=256, 12 kHz pour 
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N=128, 22 kHz pour N=64 et 45 kHz pour N=32. 

Pour limiter la dégradation des performances liée au bruit de phase, il faut choisir un 
nombre de sous-porteuses N le plus faible possible, mais supérieur ou égal à 32 pour 
exploiter au maximum la bande de fréquences allouée. 

A l'inverse, quand le nombre d'utilisateurs Nu augmente, T, diminue donc pour une valeur 
de f3 donnée, le rapport j3Ys diminue également, ce qui rend le système OFDM moins 
sensible au bruit de phase. Pour quantifier l'impact du nombre d'utilisateurs Nu sur les 
performances, la figure 6.2 représente l'évolution du TEB en fonction de la largeur de 
bande de l'oscillateur pour plusieurs valeurs de Nu. Nous nous plaçons ici dans le cas 
optimal identifié sur la courbe 6.1, à savoir N=32. 

10-1 

1 0-s -G- Nu=32 
fb_~-: :""'::""::o:1:>: .~. ::"": ~!:-:::-::"/.: ""'-:~; :=:?.*:~ ±c~: ;!f.:""::':":'::""':: ::-:!:~""'::':":'::t:-; ::"": :""':::t-:: :±~:*~:t:l::::+:-:1:: -e- Nu= 64 -• -., 

::::::::~::::~:::J:T~:~~:l ::::::::y:y:~:n:n:~ :: + Nu=12s 
········r···· .. :----: .. -; .... :--;....:-i ............... ;. ..... ; ..... ; ... ;. .. -:.-:--i-r .... ..;.;-:-

, t 0 1 1 10 0 0 1 0 0 1 101 1 0 1 t 1 1 Il 

········~·-··r··r·;-·l··r1-~ ······---~----]··-~·-r·rrrr ········f····r···r··r·!·1·rr 
10-6.._ __ ~· ~·~· ~· -·~· ...... '------·~· -·~· -· ·~·...__-~·_.._. __._ .............. _ . ...._ ........ 
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fJ 

Figure 6.2: TEB en fonction de fJ pour différentes valeurs deN" pour le !JStème OFDM (Eb/N0=10 dB) 

Le nombre d'utilisateurs a donc aussi une influence notable sur le système OFDM. La 
situation optimale correspond au cas Nu = (Nu)ma.,. On atteint alors une efficacité spectrale 
maximale r;=2. Il faut donc se rapprocher le plus de la charge maximale du système pour 
minimiser la dégradation de la qualité du lien OFDM en présence de bruit de phase. 
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6.2.2 Robustesse du système DS-CDMA 

Par souci de simplification et afin de pouvoir réutiliser les résultats du chapitre 3, précisons 
que l'on choisit une impulsion de mise en forme rectangulaire (1)(=0 dans les expressions). 

Dans ce cas, en remplaçant les paramètres M, B et Du par leurs valeurs dans l'expression 
(6.15), on obtient une longueur maximale de codes L donc un nombre d'utilisateurs 
maximum (Nu)max: L=(Nu)max=128. C'est effectivement une longueur de codes disponible 
avec des codes de Walsh. 

D'après les résultats du chapitre 3, la robustesse au bruit de phase d'un système DS-CDMA 
est liée, pour M fixé, au rapport normalisé f3Ts et au taux de charge C= Nj (Nu) max· Or 
d'après l'expression (6.13), pour M et D. fixés, le temps symbole émis Ts est fixé, 
indépendemment de la longueur de codes choisie L Les performances dépendent alors 
seulement du taux de charge : plus il est grand, plus la puissance de l'interférence d'accès 
multiple due au bruit de phase est importante. Afin de quantifier son influence, la figure 6.3 
représente le TEB du système DS-CDMA en fonction de f3 pour plusieurs taux de charge. 

10-1 

10-6 ~----~--~~~~~·~·~----~--~~~~~~ 
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Figure 6.3 : TEB en jonction de f3 pour différents pour différents taux de charge pour le !)!Stème DS-CD.MA 
(Eb/N0=10 dB, impulsion rectangulaire) 

L'écart entre les courbes de performances est moins marqué que dans les figures 6.1 et 6.2 
concernant l'OFDM. Cela s'explique par le fait que la MAI n'est pas la seule source de 
perturbation due au bruit de phase dans le système. Il existe également un terme de 
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perturbation multiplicatif dont l'effet est indépendant du taux de charge du système. 
Finalement, lorsque l'oscillateur est choisi, c'est-à-dire que (J est donné, l'influence du taux 
de charge est faible. 

6.2.3 Robustesse du système MC-CDMA 

En remplaçant les paramètres M, B et DH par leurs valeurs dans l'expression (6.21), on 
obtient une longueur maximale de codes L=127. Puisque les codes utilisés sont des codes 
de Walsh, on choisit la puissance de 2 la plus proche, soit : L=128. Le nombre 
d'utilisateurs maximum (NH)max est alors fixé (NH)max=L=128, de même que le nombre de 
sous-porteuses N: N=L=128. 

D'après les résultats du chapitre 5, pour M donné, la robustesse au bruit de phase d'un 
système MC-CD MA dépend du rapport (JT, et du taux de charge C=Nj (NH)max· Or d'après 
l'expression (6.19), pour Met DH donnés et N=L, le temps symbole émis T, est fixé. C'est 
donc le taux de charge qui influe sur la robustesse du système au bruit de phase : plus il est 
grand, plus la puissance de l'interférence entre porteuse et d'accès multiple générée est 
importante. Afin de quantifier son influence, la figure 6.4 représente le TEB du système 
MC-CD MA en fonction de (J pour plusieurs taux de charge . 
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Figure 6.4 : TEB en fonction de f3 pour différents taux de charge pour le .rystème MC-CD MA 
(Eb/N0=10 dB) 

Comme pour le système DS-CDMA, l'écart entre les courbes de performances est 
relativement peu important et par conséquent l'influence du taux de charge est faible. 
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L'explication est la même qu'en DS-CDMA : la dégradation des performances n'est pas 
seulement liée à l'ICI-MAI, mais aussi à une rotation de phase et une atténuation du 
symbole utile, indépendante du taux de charge. 

6.2.4 Robustesse du système MC-DS-CDMA 

Comme en OFDM, l'équation (6.31) montre que le nombre de sous-porteuses N du 
système MC-DS-CDMA doit être choisi au moins égal à 32 pour obtenir une longueur de 
code maximale et desservir un nombre maximum d'utilisateurs. Dans ce cas, la longueur du 
code L et donc le nombre d'utilisateurs maximum (N.)max du système sont déterminés par 
l'expression (6.31). Avec les valeurs de M, B et D. choisies, L=(N.)max=128. 

D'après les résultats du chapitre 5, pour M donné, la robustesse au bruit de phase d'un 
système MC-DS-CDMA dépend du rapport fJTs et du taux de charge C=NJ (Nu)max· 
L'équation (6.25) montre que, pour A{ D. et L fixés, le temps symbole émis Ys dépend du 
nombre de porteuses N. Comme en OFDM, plus N est grand, plus le temps Ys s'allonge et 
plus le système devient sensible au bruit de phase. La figure 6.5 présente les performances 
en terme de TEB du système MC-DS-CDMA en fonction de la largeur de bande fJ pour 
plusieurs valeurs de N 

-G- N=32 
10-5 -e- N=64 

1-:~:-::~ ~ ~,.,~ ~"'~ ~ ~+:! ~"'~ ~ ~~~~"'~~ ~+:~ ~ :±.-±:; ::0-!; ~f:i~~;"'·"':: ::r.: ~.;;.~ ~ ·'""~"'"'· :.:r.: :l"'~ ~ ±: ::-::i~ :;~: !8~ ~!±~:i:!t """~ ~ ~"'~ ~"':~ ~:-:t: !"'~ ~ ~"': ~~;.,~ ~:-:t~ !"'~ ~ !""'~ ~;.,;EJ~~! + N = 1 2 8 
:::::::::;::::rrrFFH :::::::::r:::;:::r:;:nn ::::::::r::r:p::rH -v- N=256 

1Q·6 ~··_···_···~r_···~r~·"~~--~~-"~~"~"~rr~··_···_···~·r_···~-r~··l~···~rl~·-r~n~···_···_···~r_···~r~··l~··l~·l~l~li~~~~~~ 

Figure 6.5: TEB en fonction de fJ pour difforentes valeurs deN pour le système MC-DS-CDMA 
(Eb/NO=!O dB) 

La figure montre que le nombre de sous-porteuses N influence de façon notable les 
performances du système MC-DS-CDMA : pour obtenir un TEB de 10·3, le système 
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supporte une valeur de f3 de 8 kHz pour N=256, 17 kHz pour N=128, 32 kHz pour N=64 
et 65 kHz pour N=32. 

Comme en OFDM, pour limiter la dégradation des performances en présence de bruit de 
phase, il faut choisir un nombre de sous-porteuses N le plus faible possible, mais supérieur 
ou égal à 32 pour exploiter au maximum la bande de fréquences allouée. 

Examinons à présent l'impact du taux de charge donc du nombre d'utilisateurs N. du 
système pour L flxé. La figure 6.6 montre les performances du système en fonction de la 
largeur de bande à -3dB f3 pour plusieurs taux de charge. On se place dans le cas le plus 
favorable pour la transmission MC-DS-CDMA en ce qui concerne le nombre de sous­
porteuses N, à savoir N=32 . 
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fJ 
Figure 6.6: TEB en fonction de {J pour différentes valeurs deN" pour le -!)IStème MC-DS-CDMA 

(Eb/N0=10 dB) 

Les courbes montrent une influence du taux de charge beaucoup plus importante que dans 
les systèmes DS-CDMA et MC-CDMA. Dans un système MC-DS-CDMA, la contribution 
de l'interférence d'accès multiple, proportionnelle au taux de charge, est plus importante 
comparativement à l'effet du terme multiplicatif, qui lui est indépendant du taux de charge. 
En effet, nous avons vu dans le chapitre 5 que l'impact du terme multiplicatif est très 
atténué dès que L>8. 

Finalement, lorsque l'oscillateur est choisi, c'est-à-dire que f3 est donné, on peut limiter la 
dégradation des performances en présence de bruit de phase en limitant le taux de charge 
du système. Mais on limite alors aussi l'efflcacité spectrale du système. 
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6.2.5 Comparaison de la robustesse des différentes techniques 

Nous venons d'étudier la robustesse des différentes techniques en fonction de la largeur de 
bande à -3dB de l'oscillateur f3 et des paramètres sur lesquels il reste un degré de liberté : 
L 1 (Na)max, N, une fois que les paramètres : D., N., B1 M sont ftxés. Nous proposons à 
présent une étude comparative de la robustesse de ces techniques dans des conditions 
identiques. Pour cela, nous nous plaçons dans le cas où L=(Na)max=N=128. D'après les 
expressions établies dans le paragraphe 6.1, le temps symbole émis T est alors identique 
pour tous les systèmes : T, =10-6 secondes. L'écart entre porteuses est le même, ainsi que 
l'efficacité spectrale qui vaut : r;=M=2. Les systèmes fonctionnent tous en pleine charge. A 
titre de comparaison, la figure 6.7 regroupe les courbes de TEB obtenues dans ces 
conditions pour les systèmes OFDM, DS-CDMA, MC-CDMA et MC-DS-CDMA. 
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Figure 6. 7 : TEB en fonction de f3 pour les différentes techniques 
(Eb/N0=10 dB1 N=L=(Nu)ma.~=1281 cas de pleine charge) 

L'OFDM est la technique la moins robuste au bruit de phase lorsque l'on considère un 
fonctionnement en pleine charge. De plus, pour une charge plus faible, la dégradation des 
performances est accentuée. C'est normal car l'écart entre sous-porteuses diminue. Dans ce 
cas également, la bande de fréquences allouée au système est sous-exploitée (Bompée<B/2). 
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Le système MC-DS-CDMA constitue en revanche le cas le plus favorable, avec une 
résistance en pleine charge supérieure aux autres systèmes. Cette fois, lorsque la charge 
diminue, la robustesse au bruit de phase est nettement améliorée. L'espacement des 
porteuses et la bande occupée restent indépendants de la charge. 

Les systèmes DS-CDMA et MC-CDMA fournissent les mêmes performances car ils sont 
affectés par un niveau de perturbation à peu près identique (la puissance de la :MAI est du 
même ot:dre). La diminution de la charge produit une légère amélioration des 
performances, mais sans commune mesure avec un système MC-DS-CD:MA. La bande 
occupée est également indépendante de la charge. 

Dans le cadre de notre étude (canal AWGN, fonctionnement en pleine charge, 
transmission ciblée à très haut débit), on peut conclure que le phénomène de bruit 
constitue une source de perturbation importante quel que soit le système considéré, qu'il 
,convient donc de caractériser le plus précisément possible. En effet, même dans le cas d'un 
!rapport Eb/NO moyen de 10 dB, des différences de performances apparaissent nettement' 
pour toutes les techniques selon la pureté spectrale de l'oscillateur employé. 

D'après nos résultats, la technique MC-DS-CD:MA montre la meilleure robustesse au 
phénomène de bruit de phase, en offrant des performances meilleures que toutes les autres 
techniques d'accès multiple candidates à la transmission haut débit (en l'occurrence ici 
l'OFDM, le DS-CD:MA et le MC-CDMA) pour une qualité d'oscillateur donnée. 

Il faut cependant souligner que la complexité de mise en oeuvre au niveau réception de la 
technique MC-DS-CDMA constitue l'un des inconvénients majeurs de cette technique. 
C'est pourquoi les concepteurs lui préfèrent, lorsque les conditions sont appropriées (c'est­
à-dire pour un lien descendant), la technique MC-CDMA. Nous avons vu que cette 
technique présente les meilleures performances après le MC-DS-CDMA. 

Enfin, la technique OFDM est la technique la plus sensible à la perturbation induite par le 
bruit de phase. Rappelons néanmoins que des méthodes de correction existent afin 
.d'améliorer ses performances en présence de bruit de phase : correction de la CPE 
[Robe95], [Arma01], [Wu02b] et/ou de l'ICI [Petr04b], mais c'est toujours au détriment 
d'une complexité supplémentaire au niveau du récepteur. 
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Conclusion générale 
Dans un système de communication, l'oscillateur local, chargé d'assurer la transposition de 
fréquences, est d'autant plus complexe à réaliser qu'il est précis et haut en fréquence. Un 
des problèmes majeurs rencontré dans les hautes fréquences est donc la conception 
d'oscillateurs stables à faible coût. Le bruit de phase généré affecte le signal utile, il est donc 
important de quantifier son impact sur les techniques de transmission envisagées pour les 
réseaux sans fJl haut débit fonctionnant dans les très hautes fréquences, en particulier dans 
la bande des 60 GHz. 

En partant d'un examen de l'existant sur les travaux de recherche effectués sur les 
techniques DS-CDMA, OFDM;MC-CDMA et MC-DS-CDMA en présence de bruit de 
phase, nous proposons une comparaison unifiée des performances de ces techniques à 
contraintes de transmission égales et à oscillateur fixé. Nous avons choisi de nous placer 
dans le cas d'un canal de transmission AWGN, avec une synchronisation temporelle et 
fréquentielle parfaite, afin de limiter les sources de perturbation et de nous focaliser sur 
l'effet du bruit de phase. 

Dans ce cadre, nous établissons les performances de chacun des systèmes en présence de 
bruit de phase en termes de TEB et de dégradation du rapport Eb/NO, en fonction de la 
largeur de bande normalisée de l'oscillateur, pour trois types de modulations : BPSK, 
QPSK et 16-QAM. Une exploitation de ces courbes de dégradation dans le cadre de 
systèmes de transmission connus (UMTS et IEEE 802.11 a) est proposée en guise 
d'illustration pour les systèmes DS-CDMA et OFDM. 

Nous avons également cherché à quantifier de façon précise la puissance des perturbations 
générées par la présence du bruit de phase, afin de permettre au concepteur de système 
d'évaluer le degré de correction à apporter à chacune de ces perturbations, lors de la 
conception de récepteur. 

Le choix d'un modèle représentatif du bruit de phase d'un oscillateur a constitué notre 
première préoccupation : c'est l'objet du chapitre 1. Nous avons porté notre choix sur le 
modèle de Wiener-Lévy. Ce modèle, largement employé ([Tomb98], [Tomb99], [Wu04a], 
[Corv04]), convient en particulier à un oscillateur libre LC (oscillateur d'architecture 
simple). Le spectre du signal délivré par l'oscillateur présente alors une pente de -20dB 
/décade, ce qui correspond aux mesures expérimentales effectuées sur ce type d'oscillateur. 
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Un système simple porteuse soumis à un bruit de phase est étudié dans le deuxième 
chapitre de la thèse. Nous avons établi d'une part la limite de validité du modèle connu 
sous le nom de "faible bruit de phase" dans la littérature scientifique ([Poll95], [Stee98], 
[Hich03], [Corv04]) et choisi de nous affranchir de cette hypothèse dans nos 
développements, pour rester le plus général possible. D'autre part nous avons examiné 
l'influence de la forme de l'impulsion de mise en forme sur les performances du système. 
Pour une impulsion rectangulaire, les dégradations sont de nature multiplicative. Dans le 
cas d'une communication à bande limitée, on emploie généralement l'impulsion de type 
RRC définie principalement par son facteur de rolloff rx. Elle introduit un terme de 
perturbation additif d'ISI (Inter Symbol Interference) en plus d'un terme multiplicatif. 
Nous montrons que plus rx est petit, plus les performances du système sont dégradées. 
Nous préconisons alors le choix d'un paramètre de rolloff pour un compromis robustesse 
au bruit de phase/ efficacité spectrale. Notre étude conclut que l'emploi d'une impulsion 
rectangulaire dans les études surestime l'impact du bruit de phase sur le système. 

Les chapitres 3, 4 et 5 concernent l'étude des conséquences du bruit de phase sur les 
systèmes de transmission DS-CDMA, OFDM, MC-CDMA et MC-DS-CDMA. Nous 
montrons que la perturbation induite par le bruit de phase se décompose, pour tous les 
systèmes, ên un bruit multiplicatif, dont les caractéristiques statistiques découlent de celles 
du terme multiplicatif étudié dans le chapitre 2, et un bruit additif dont la nature dépend de 
chaque système : 

- Une interférence d'accès multiple (Multiple Access Interference : MAI) pour le système 
DS-CDMA, dont nous avons obtenu l'expression analytique de la puissance. Nous 
quantifions son évolution de cette puissance en fonction de la largeur de bande normalisée 
de l'oscillateur et montrons qu'elle est proportionnelle au taux de charge du système. Nous 
montrons également que l'approximation gaussienne de la MAI, employée dans certaines 
publications ([Eng98] [Hich03]), n'est valide que pour un fonctionnement en pleine charge 
avec les modulations QPSK et 16-QAM. 

-Une interférence entre porteuse (Inter Carrier Interference: ICI) pour le système OFDM. 
L'expression de la puissance de ce terme (obtenue de façon exacte) montre que l'ICI 
dépend du rapport {JTs (où T, est la longueur du symbole OFDM) et par conséquent du 
nombre de sous-porteuses. Nous montrons, de plus, que l'approximation gaussienne 
utilisée dans de nombreux articles pour modéliser la distribution de l'ICI ([Robe95], 
[fomb98], [Wu02a], [Hich03] par exemple) n'est pas valide, quel que soit le rapport {JT,. 
Nous avons donc recours aux simulations pour obtenir des performances plus précises que 
celles obtenues avec l'approximation gaussienne. 

-Une combinaison des deux termes précédents pour les systèmes hybrides (ICI-MAI pour 
le MC-CDMA, ICI et MAI pour le MC-DS-CDMA). Comme pour les systèmes OFDM et 
DS-CDMA, nous établissons les expressions analytiques de la puissance de ces termes. Les 
résultats montrent que la puissance des termes de MAI est proportionnelle au taux de 
charge du système. Dans le système MC-CDMA, les perturbations multiplicatives et 
additives sont comparables, alors que pour le système MC-DS-CDMA, les effets 
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perturbateurs du terme multiplicatif et de l'ICI sont négligeables par rapport à la MAI. 

Ces résultats permettent aux concepteurs de système de définir la nature et la puissance des 
interférences présentes dans les récepteurs, et de donner des indications permettant 
d'optimiser au mieux les architectures de ces récepteurs. 

Dans le dernier chapitre, nous comparons la robustesse au bruit de phase des différentes 
techniques d'accès multiple. En considérant fixés la bande de fréquence allouée, le débit par 
utilisateur et la modulation et en imposant un nombre d'accès maximal, nous avons 
confronté les performances de chaque technique pour une qualité d'oscillateur donnée. 

Les résultats obtenus montrent que le bruit de phase du système constitue un phénomène 
perturbateur important qui peut compromettre de façon conséquente les performances du 
système. Parce que le traitement du bruit de phase peut être effectué sur le temps 
d'émission du symbole OFDM T,, le système MC-DS-CDMA est la technique la plus 
robuste au phénomène de bruit de phase. Non seulement ses performances sont les 
meilleures en situation de pleine charge, mais de plus, du fait de la prépondérance de la 
MAI par rapport au terme de perturbation multiplicatif et à l'ICI, l'écart de performances 
par rapport aux autres systèmes augmente pour une· charge décroissante. 

Cependant, la complexité du récepteur du MC-DS-CDMA constitue l'un des inconvénients 
de cette technique. Pour cette raison, les concepteurs lui préfèrent, lorsque les conditions 
sont appropriées (c'est-à-dire pour un lien descendant), la technique MC-CDMA. Nous 
avons vu que cette technique présente la meilleure robustesse au bruit de phase après le 
système MC-DS-CDMA, tout en offrant la même capacité d'accès multiple. Ces deux 
techniques, envisagées dans de nombreux projets concernant les futurs systèmes de 
quatrième génération pour leurs nombreuses qualités, sont donc aussi les plus intéressantes 
du point de vue de la robustesse au bruit de phase. 

Enfin, nous montrons que la technique OFDM apparaît comme la technique la plus 
sensible au bruit de phase, notamment lorsque le nombre de porteuses est élevé. 
Cependant il existe de multiples techniques de compensation de la CPE et de l'ICI, qui 
permettent, au prix d'une complexité supplémentaire du récepteur, d'améliorer 
sensiblement les performances du système. 
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Perspectives 

Ce manuscrit propose une approche unifiée et comparative des effets du bruit de phase sur 
les techniques pressenties comme candidates pour les futures générations de réseaux sans 
fil haut débit. Il montre que cette imperfection de l'oscillateur constitue une source de 
dégradation importante qui doit être prise en compte lors de la conception du système de 
transmission. 

Une perspective importante de cette étude consiste à intégrer les effets du canal de 
transmission haut débit, afin d'obtenir des résultats correspondant à une situation plus 
réaliste. Nous pensons notamment à employer les résultats des travaux menés à l'IEMN sur 
la caractérisation et la modèlisation du canal de transmission à 60 GHz ([Garn02], [Clav02], 
[Frys02], [OkouOS]) pour étudier les performances des réseaux sans fil fonctionnant dans 
cette bande de fréquences, comme le réseau d'objets mobiles communicants défini dans le 
cadre du projet TACT-LOMC. 

Les différents résultats de la thèse peuvent également être utilisés comme aide à la 
conception de méthodes de réduction et de correction du bruit de phase dans les systèmes. 
Sur ce sujet, la technique de modélisation et de traitement du bruit de phase par des 
processus de ftltrage particulaire [Sept06], examinée actuellement par l'équipe du GRIF 
(Groupe de Recherche Images et Formes), s'avère être une voie particulièrement 
prometteuse. Une autre piste possible pour l'amélioration des performances des systèmes 
basés sur le CDMA est la diminution de la puissance des interférences, qui se trouve 
renforcée en présence de bruit de phase. Un travail est réalisé dans ce sens pour le système 
MC-CDMA [E1Gh06], l'objectif est de proposer une stratégie d'allocation des codes 
d'étalement adaptée. 
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Annexe A: Fonctions d'autocorrélation du bruit de phase et du signal de l'oscillateur 

Annexe A 

Fonctions d'autocorrélation du bruit de 
phase et du signal de l'oscillateur 

A.1 Fonction d'autocorrélation du bruit de phase O(t) 

()(t) est un processus de Wiener-Lévy, c'est donc une variable aléatoire gaussienne centrée 
de variance 27rf31 t 1 qui peut s'écrire : 

1 

e(t)= f <1 e(u) du (A.1) 

rocessus est sa fonction d'autocorrélation, ui s'écrit : 
E[ e (t) e (t ')]=2 rr 13 min(t, t') (A.2) 

On en déduit que la phase {J(t) n'est pas stationnaire du second ordre. 

A.2 Rappel : fonction caractéristique d'une variable 
aléatoire 

Soit X une variable aléatoire de densité de probabilité p(x). Sa fonction caractéristique est 
définie par : 

+oo 

<Px(u)=E[eJuX]= J eJux p(x)dx (A.3) 
-oo 

Cas d'une variable aléatoire gaussienne centrée : 
Si la variable aléatoire X suit une loi gaussienne centrée de variance rl, alors sa fonction 
caractéristique s'écrit: 

+oo _ _!___ 

[ 'uX] f . 1 2 ' <P x(u)=E e1 = e1ux e ,,.- dx 
-oo ~2rrcr 

(A.4) 

(A.S) 
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Le deuxième terme de l'expression correspond à l'intégrale de la densité de probabilité 
d'une variable aléatoire gaussienne, par conséquent il vaut 1 et la fonction caractéristique 

~s'écrit simpk~;"'' 
(A.6) 1 

A.3 Fonction d'autocorrélation du signal délivré par 
1' oscillateur local x(t)= ei0

(tJ 

E [x ( t )x* (t')]= E[ ej(e(t)-e (t'))] =<Pe(t)-e(t') ( 1) (A.7) 

L'expression fait intervenir la fonction caractéristique de la variable aléatoire (J(t)-()(t'). fJ(t) 
est un processus de Wiener-Lévy, c'est donc une variable aléatoire gaussienne centrée de 
variance 2JrfJ 1 t 1 qui peut s'écrire : 

t 

e(t)= f .1 e(u) du (A.8) 

t t' ( 

e(t)-e(t')= f .1e(u)du- f de(u)du= f de(u)du (A.9) 
t' 

fJ(t)-B(t') est donc une variable aléatoire gaussienne centrée et de variance : 

E[ (e (t) -e(t '))2 ]= E[ e(t)2 ]+ E[e(t ') 2]-2E[e(t) e (t')] (A.10) 

Le dernier terme représente la fonction d'autocorrélation de la variable fJ(t). D'après (A.2), 
elle vaut 2JrfJ.min(t,t'). On a donc : 

E [ (e (t) -e(t '))2 ]= 2rr /3ltl+ 2 TT f3lt 'I-4TT /3 min(t, t') (A. 11) 

L'intégration se fait sur des valeurs positives de tet t' : 

E[ (e (t) -e (t')?]= 2TT f3(t+t '-2min (t, t')) (A.12) 

E[(e(t)-e(t ')?]= 2TT /3(t+t '-(t+t '-lt-t '1))=2 TT f3lt-t '1 (A.13) 

Sa fonction caractéristique s'écrit donc: 
U 20'~{1)-0\t') 

A.. ( )- --2-_ -zlrrtl(V-t'IJ 
'~-"e(t)-e(t') u -e -e 

(A.14) 

On en déduit l'ex ression de la fonction d'autocorrélation : 
E [x ( t ).x* (t') ]=e-rr tl(lt-t 1J=e-rrllfrl (A.15) 

Le signal délivré par l'oscillateur é0
(tJ est stationnaire du second ordre, alors que la phase fJ(t) 

n'est pas stationnaire. 

166 



Annexe A: Fonctions d'autocorrélation du bruit de phase et du signal de l'oscillateur 

167 



Annexe B: Moments d'ordre 1 et 2 du terme ocm, mEZ 

Annexe B 

Moments d'ordre 1 et 2 du terme cxm, 
mEZ 

Dans cette annexe, nous nous intéressons aux moments d'ordre 1 et 2 du terme am défini 

par: 

1 r, '2rr!'!!. 

f ·e(t) 1 T 
0< = 0< + 1· 0< =- e1 e ' dt 

rn m9i m3 T 
s 0 

(B.1) 

Où mEZ et ()(t) est un processus de Wiener-Lévy de moyenne nulle et de variance 

27rf31tl. 
Les moments de a;n ainsi que de sa partie réelle a,n9f et de sa partie imaginaire a,,s peuvent 

se calculer directement à partir des propriétés statistiques d'un processus de Wiener-Lévy. 

B.1 Moyenne de CXm 

(B.2) 

Cette expression fait intervenir la fonction caractenstlque de la variable aléatoire ()(t). 
Comme ()(t) est un processus de Wiener-Lévy, ()(t) suit une loi gaussienne centrée de 
variance 211:,Bj t j. D'après l'expression (A.6), sa fonction caractéristique s'écrit : 

,.~.. (u)=e--2-=e-u'rr/lltl 
'+' O(t) 

La moyenne de a,n s'écrit donc : 
1 T, j 2rrmt 

E[O<m]=-J e-rr/3te T, dt 
Tso 

(B.3) 

(B.4) 
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( -rr/3+} 2rr·j~} T, 

E [ cxm]=; _e..:...__ __ _ 
s -rr{3+j2rr!!!_ 

Ts 0 

e(-rr/3T,+ j2rrm)_
1 E[cx]=----

m -rrf3Ts+J2rrm 

Puisque l'indice m est un entier relatif, la moyenne de a;" s'écrit finalement: 

Dans le cas particulier où m=O, la moyenne de a
0 

s'écrit : 

(B.S) 

(B.6) 

(B.7) 1 

(B.B) 1 

Par identification, on en déduit les moyennes de la partie réelle a;"91 et de la partie 

imaginaire a;"5 de a," : 

(B.9) 

Dans le cas articulier où m=O, les mo ennes se sim lifient de la façon suivante : 

(B. lü) 

B.2 Puissance de la partie réelle de tXm 

E[ ~~.]=E [ ;; I cos( e(t)+2 rr ;}1 [cos( e(t ')+2 rr 7: )dt'] (B.ll) 

E [ cx~ 91 ]= ~ f f E[cos (e (t )+ 2rr mt )cos (e (t 1)+ 2 rr rn; 
1 

)] dt dt 1 

Ts o o T s s 
(B.12) 
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T, T, [ j(8(t)+2rr;:-) -j(8(t)+2rr~) j(8(th2rr';,') -j(e(t')+2rr';,')] 
E[ 2 ]=-1 J JE e +e e +e dt dt, ()(m9l T2 2 2 

s 0 0 

(B.13) 

En développant, la puissance de la partie réelle de cxmpeut s'écrire sous la forme: 

E[ a~9lJ=±(1 1 + 1 2+ 13+ 14) (B.14) 

Avec: 
T, T, .

2 
m(t+t') 

11= ;zf f E[ej(e(t)+B(t'))]e
1 

"-r.-dtdt' 
s 0 0 

(B.15) 

T, T, .
2 

m(t-t ') 
12= ;2 J J E[ej(e(t)-e(t'))]e; rr-r.-dtdt' 

s 0 0 

(B.16) 

T, T, .
2 

m(t-t ') 
1

3
= ;

2 
J J E[e-j(e(t)-e(t'ii]e-

1 
rr-r.-dtdt'=1; 

s 0 0 

(B.17) 

T, T, .
2 

m(t+t ') 
14 = ;z J JE[ e-j(e(t)+e(t'ii]e -; rr-r,-dtdt '=1; 

s 0 0 

(B.18) 

La puissance de la partie réelle de q"peut donc se réécrire : 

(B.19) 1 

B.2.1 Calcul de l'intégrale /1 

En faisant apparaître la fonction caractéristique de la variable aléatoire gaussienne 8(t)+8(t'), 
l'intégrale 11 peut se réécrire : 

1 
T, T, jZrrm(~+t') 

1 1=-2 J J <Pe(t)+e(t')(l)e ' dtdt' (B.20) 
Ts 0 0 

8(t)+8(t') suit un processus de Wiener-Lévy : 8(t)+8(t') est donc une variable aléatoire 
gaussienne centrée de variance : 

E [ (e (t) +e(t '))2 ]=E[ e(t)2]+ E[e(t ')2]+2E[e (t) e(t ')] (B.21) 

Le dernier terme représente la fonction d'autocorrélation de la variable ()(t) qui s'écrit 
2Jrj3.min(t,t') d'après l'expression (A.2). On a donc : 

E[(e(t)+e(t '))2 ]=2rr .Bitl+2rr.Bit 'l+4rr ,Bmin(t, t') (B.22) 

L'intégration se fait sur des valeurs positives de tet t' : 
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Annexe B: Moments d'ordre 1 et 2 du terme CX:m, mEZ 

E[ (e(t)+e (t')?]= 2rr f3 (t+ t' +2min (t, t')) (B.23) 

E[(e(t)+8(t '))2 ]=2rr f3(t+t '+(t+t '-lt-t 'i))=2rr f3(2t+2t '-lt-t'l) (B.24) 

La fonction caractéristique de la variable aléatoire 6(~+6(t') s'écrit donc: 
, , 

u-o-o~)+8(1') 

.-k ( )- --2-_ -u'rr/l(2t+2t'-lt-t'D 
'+'e(r)+e(r') u -e -e 

(B.25) 

En remplaçant la fonction caractéristique par son expression dans (B.20), on obtient: 
l T, T, }Zrr m(t+t ') 

J 1=-2 f f e-rr/l(2t+2t'-lt-t'l)e T, dt dt' (B.26) 
Ts 0 0 

Pour simplifier l'écriture, posons : 

a=-rr/3+ j2rr.!!!.... et 
Ts 

b=-3rr {3+ j2rr.!!!_ 
Ts 
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I =-1 [_!_[e(a+b}l- eat]T'+_!_[e(bt+aT,) e(a+b)I]T'] 
1 T2 b a+ b a 0 a b a+ b 0 s 

Or: 
e(a+b)T,= e-rr /3T,+ j2rr m-3rr /3T,+ j2rr m=e -4rr/3 T, ej4rrm = e -4rr/3 T, 

'--<--' 
=l'if mEZ 

De même·: 
eaT, = e -rr/3 T,+ j2rrm= e -rr/3T, 

D'où: 

I, = 2 2 [a e-4rr/3T,_(a+b) e-rr/3T,+b] 
ab(a+b)Ts 

~ 2 [ 1 -4rr/3T 1 -rrf3T 1 ] 
,= T~ b(a+b) e ,_abe '+ a(a+b) 

2 2 2 2 2 
( ) 3rr /3 Ts-2rr m -4rr/3T, 

9{ I, = 2[(3rr2 {3 2 T~-2rr2 m2) 2 +(5rr2 /3mTst]e 
2 (3 rr2 /32 T~ -4 rr2 m2) 

------'-----------'-----::- e-rr /3 T, 

(3 rr
2 /3 2 T~-4rr2 

m
2?+( 8 rr

2 /3 m rJ 
rr2 /32 T2- 2 rr2 m2 

+ s 

2 ( rr2 /32 r;- 2 rr
2 
m

2 
)
2 
+ ( 3 rr2 /3 mT s t 

Dans le cas articulier où m=O, l'ex ression se sim lifie de la façon suivante: 

(B.33) 

(B.34) 

(B.35) 

(B.36) 

(B.37) 

(B.38) 

(B.39) 

1 =91(1 )= 1 (e-4rr/3T,_4e-rr/3T,+3) (B.40) 
1 1 

6(rrf3TJ 

B.2.2 Calcul de l'intégrale /2 

En faisant apparaître la fonction caractéristique de la variable aléatoire gaussienne ()(t)-()(t'), 
l'intégrale 12 peut se réécrire : 

T, T, .
2 

m(t-t') 1 J rr--

12=-2 J J <Pe(t)-e(l~(l)e r, dtdt' (B.41) 
Ts 0 0 
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De la même façon que B(t)+B(t'), 8(t)-8(t') est un processus de Wiener-Lévy : c'est donc une 
variable aléatoire gaussienne centrée dont la fonction caractéristique s'exprime directement 
en fonction de la variance. D'après l'expression (A.2), la fonction caractéristique de cette 
variable s'écrit : 

U2lT~(f)-9{t') 
,/., ( ) _ --2-_ -u'rrP(V-t'l) 
'+'e(t)-e(t') u -e -e 

(B.42) 

En remplaçant la fonction caractéristique par son expression dans (B.41), on obtient: 
l T, T, }Zrr m(t-1 ') 

12=-2 J J e-rr/lOt-t'Ile T, dt dt 1 (B.43) 
Ts 0 0 

1 [ T, ( 1 jrr{3!!!..(t-t') T, jrr{3!!!..(t-t') ) l 12=-2 J J e-rrf3(t-t')e r, dt'+ J e-rrf3(t'-t)e r, dt' dt 
Ts 0 0 t 

Puis en regroupant les termes en tet en t' : 

1 [T, (-rr{3+}2rr-f-)t(II (rr{3-j2rr!J-)t~ ) l 
1 =- J e ' e ' dt ' dt 2 2 

Ts 0 0 

1 [T, (rr{3+}2rrf}(T, (-rr{3-j2rrf)t' ) ] 
+-2 J e ' J e ' dt ' dt 

Ts 0 t 

Pour simplifier l'écriture, posons : 

a=-rr/3+ j2rr!!!_ 
Ts 

L'intégrale~!~. s'éc(ri~ alors : ) r, ( r, ) l 
1 2= ;~ { e 01 

[ e-at' dt 1 dt+ { e-a't ~ ea't' dt 1 dt 

1 2=~[J e01 [~:·]1 

dt+J e-a't[ea·:·]T, dt] 
Ts o o o a 1 

1 2=~[-l J ( 1-e01 )dt+~ J ( ea'(T,-t)_1 )dt] 
Ts a o a o 
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_ 1 [ 1 [ eat I' 1 [ ea'(T,-t) ]T'] I -- -- t-- +- t 
2 y2 a a * - * 

s a a o 

Or: 
eaT, =e-rr /3 T, + j2rrm =e-rr /3 T, ej2rrm =e-rr /3 T, 

'--.---' 
=1 'd mEZ 

De même: 
a'T -rr/3T -j2rrm -rr/3T e '=e ' =e ' 

D'où: 

1 =-1 [-T (l_+_l )+_!_(e-rr/3T,_l)+-1-(e-rr/lT,_ 1)] 
2 yz s a * z ( *)2 

s - a a a 

1 =-1 [-T 2Re(a) ( -rr/3T,_ 1 )2(9î(a?-~(a)
2)] 

2 T~ s lal2 + e lal4 

En remplaçant a par (B.46), on obtient : 

Finalement, l'inté rale 12 est réelle et s'écrit: 

Dans le cas articulier où m=O, on obtient: 

( ) 2 ( -rr[3T ) J2 =9î 12 2 rr f3Ts+e '-1 
, (rrf3T.) 
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B.2.3 Calcul de la puissance de lXm\R 

En remplaçant les parties réelles de I 1 et I2 par leurs expressions respectives (B.39) et (B.58) 

dans (B.19), on obtient l'expression de la puissance de la partie réelle de qn: 

(B.60) 

Dans le cas articulier où m=O, la uissance de la artie réelle s'écrit: 

(B.61) 

On peut également indiquer que sous l'hypothèse ( rr f3 Tl« ( 2rr m )
2 

, la puissance de la 

partie réelle peut s'approcher par: 

i 1+2 {3T- -4rrf3T, 

[ 2) 1T se 
E ()( m9l Rl 2 

(2-.firrm) 
(B.62) 

B.3 Puissance de la partie imaginaire de am 

La puissance de ocm:::; se calcule suivant le même principe : 

E[ oc~ 3 ]=E [~ J sin (e (t)+ 2rr ;t) dt f sin (e (t')+ 2rr ";')dt'] 
Ts 0 s 0 s 

(B.63) 

E[oc~ 3]=-2 f fE sin e(t)+2rr!!::._ sin e(t')+2rr~ dtdt' 1 r, r, [ ( t ) ( t r) l 
Ts 0 0 Ts Ts 

(B.64) 

[ 
( mt) ( mt) ( mt') ( mt')] T, T, j 8(t)+2rrT, -j 8(t)+2rrT, j B(t')+2rrT, -j 8(t~+2rrT, 

E[ 2 ]=-1 J JE e -e e -e dt dt, 
()(m3 2 2· 2· 

Ts 0 0 J J 

(B.65) 
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En développant, la puissance de la partie imaginaire de ampeut s'écrire sous la forme : 

E[cx~ 3]=-~(1 1 -12 -13 +14 ) (B.66) 

Avec I 1 et I2 les intégrales définies par les expressions (B.15) et (B16), I3=I/ et I4=I/. La 
puissance de la partie imaginaire de am peut donc se réécrire : 

E[ cx~ 3 ]=-~ (9i (1 1)- 9i (1 2)) (B.67) 

En remplaçant les parties réelles de I 1 et I2 par leurs expressions respectives (B.39) et (B.58) 

dans (B.67), on obtient l'expression de la puissance de la partie imaginaire de a;n: 

(B.68) 

E[cx2 -]= 1 (-e-4rr/lT,+ 16e-rr/lT,+ 12rr f3T -15) (B.69) 
o_, 12( rr {3 TJ2 s 

On peut également indiquer que sous l'hypothèse ( rr {3 Tl« ( 2rr rn )
2 

, la puissance de la 

partie imaginaire peut s'approcher par : 

(B.70) 

B.4 Puissance de ~m 

La puissance de a;n se déduit directement de la puissance de sa partie réelle et de sa partie 

imaginaire : 

E[lcxJ j=E[ ex~~]+ E[ cx:,3 j (B.71) 
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(B.72) 

Finalement, en remplaçant I2 par son expression (B.58), la puissance de am s'écrit: 

[ 1 1
2] 2 ( ( -rrfiT, )(rrf3TJ-(2rrmt) EOf. 2 2rrf3Ts+e -1 2 2 

m (rrf3Ts) +(2rrm) (rrf3Ts) +(2rrm) 
(B.73) 

Dans le cas articulier où m=O, la uissance s'écrit : 

(B.74) 
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Annexe C 

Calcul de la probabilité d'erreur en 
présence de bruit de phase 
Pour chaque système (DS-CDMA, OFDM, MC-CDMA, MC-DS-CDMA), la variable de 
décision peut s'écrire sous la forme suivante : 

(C.1) 

où xk est le symbole QPSK transmis, rx0 est un terme multiplicatif complexe étudié dans le 

chapitre 2, x1 est un terme d'interférence (interférence entre porteuses ou entre utilisateurs). 
Dans le cas où x1 peut être modélisée par une variable aléatoire gaussienne centrée, il est 

possible de définir l'expression analytique de la probabilité d'erreur. T/k correspond au bruit 
additif blanc gaussien dont les statistiques ne sont pas modifiées par le bruit de phase. 

En considérant les M symboles Xm appartenant à la constellation comme indépendants et 
identiquement distribués, la probabilité d'erreur symbole peut s'écrire sous la forme: 

1 M 
Pes=- L P(Yk~D(xk)ixk=xm) (C.2) 

M m=l 

où D(xk) est le domaine de décision associé au symbole xk. Ce domaine dépend de la 
constellation choisie pour la transmission. De plus, on supposera les symboles de puissance 
unité: Px=E[Ixml~=1. 

C.1 Probabilité d'erreur dans le cas d'une modulation 
BPSK 

Dans ce cas, M=2 symboles : xm=±l. les symboles sont symétriques donc les probabilités 
d'erreur sur chacun des 2 symboles sont égales. La probabilité d'erreur symbole, qui est 
égale à la probabilité d'erreur binaire, s'écrit alors : 

Pes=Peb=P(yk9!0D(xk)lxk=+l )=P(9î (yk)<Oixk=+l) (C.3) 

En remplaçant xk par sa valeur dans l'expression de Yk et en prenant ensuite la partie réelle 
de yk, la probabilité d'erreur devient : 
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Peb=P( O<o9l+ X I9l +T)k9l <0) (C.4) 

La probabilité peut être calculée en conditionnant par rapport à la variable aléatoire a091' 

Etant donné que les termes d'interférence et de bruit sont des variables aléatoires 

gaussiennes complexes centrées indépendantes, le terme (x
1
+T]k) est une variable aléatoire 

gaussienne complexe centrée de variance J =(J/+o/ et la probabilité conditionnelle s'écrit 

P,.__ ~~ erfc ( Jz'; • ) (C.S) 

La probabilité d'erreur est alors obtenue en intégrant les probabilités conditionnelles sur la 
distribution de la variable aléatoire rx

091
: 

Peb=- J erfc ~ fa)x)dx 1 "' ( X ) 

2_"' v2a91 
(C.6) 

C.2 Probabilité d'erreur dans le cas d'une modulation 
QPSK 

Dans ce cas, M=4 symboles : 
±1±} 

xm= .J2 (C.7) 

Les symboles sont symétriques donc les probabilités d'erreur sur chacun des 4 symboles 
sont égales. La probabilité d'erreur symbole s'écrit alors : 

( 
1 + . ) 

P.s=P Yk~D(xk)lxk= d (C.8) 

Si on néglige le cas où une erreur se produit à la fois sur la partie réelle et imaginaire, elle 
s'écrit : 

( 1+}) (""' l+j) Pes""'p 9'\(Yk)<Oixk= j2 +P ~(yk)<Oixk= .fi (C.9) 

Les deux probabilités P'cs et Pcs peuvent être calculée en conditionnant respectivement par 
rapport aux variables aléatoires (rx091-(J.0sJ et (rx091 +rx0sJ. Etant donné que les termes 

d'interférence et de bruit sont des variables aléatoires gaussiennes complexes centrées 
indépendantes, le terme (x1+r;k) est une variable aléatoire gaussienne complexe centrée de 
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puissance rl =o/+or/ répartie également sur les parties réelle et imaginaire. Les probabilités 
conditionnelles s'écrivent alors: 

pl 1 =_!_ er•c ( lXo9l- lXo::;) = _!_ er•c(-lX_o9l-=--()(_o_::;) 
esa,~-"''" 2 J< 2o-9l 2 J< .J2a (C.11) 

p2 '-· =_!_ erfc ( ()( 091 +()(o::; )= _!_ erfc(-lX-0----.
91 =+-()(_o_::;) 

es""'" +D<,, 2 2 (T::; 2 .J2 (T 
(C.12) 

La probabilité d'erreur symbole est ensuite obtenue en intégrant les probabilités 
conditionnelles sur la distribution des variables aléatoires (rx09î-a

0
s) et (rx09î +rx0s) : 

Pes=-2
1 (1 erfc( ~ )1"' -a (x)dx+ 1 erfc( ~ )1"' -a (x)dx) (C.13) 

-oo Y20" o~ '" -oo Y20" ,. oo 

C.3 Probabilité d'erreur dans le cas d'une modulation 
16QAM 

Dans ce cas, la constellation est constituée de M=16 symboles: 
±k±jn 

xm= ,jïO avec k,nE{1,3) (C.14) 

Les symboles ne sont plus tous symétriques donc les probabilités d'erreur sur chacun des 
symboles ne sont plus égales. La probabilité d'erreur symbole s'écrit alors : 

1 ( 1+') 1 ( 3+') P es=-;;,. P Yk!COD(xk)!xk= d +4 P Yk!COD(xk)!xk= do 
1 ( 1+3j) 1 ( 3+3j) +4 P Yk!COD (xk)!xk= Fa +4 P Yk!COD(xk)!xk= .JïO 

(C.15) 

(C.16) 

Pour la première probabilité, la région de décision est un carré. Si on néglige le cas où une 
erreur se produit à la fois sur la partie réelle et imaginaire, elle s'écrit : 

( 
1+') ( 2 1+') Pes,"""P 9î(yk)<O!xk= do +P 9î(h)> JïO!xk= d 

+P( 3(Yk)<O!xk= ~)+P( 3(yk)> Aolxk= ~) 
(C.17) 

En remplaçant xk par sa valeur dans l'expression de Yk et en prenant ensuite la partie réelle 
et la partie imaginaire de yk, la probabilité d'erreur devient: 
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(C.18) 

(C.19) 

Ces quatre probabilités peuvent être calculées en conditionnant respectivement par rapport 
aux variables aléatoires (rx

0
:x-a

0
g) et (rx0:x +rx

0
g). Etant donné que les termes d'interférence et 

de bruit sont des variables aléatoires gaussiennes complexes centrées indépendantes, le 

terme (xi+1Jk) est une variable aléatoire gaussienne complexe centrée de variance if 
=rJ/+rJ,/ répartie également sur les parties réelle et imaginaire. Les probabilités 
conditionnelles s'écrivent: 

P =-er c =-er c 1 1 ( ()(091-()(03) 1 ( ()(091-()(03) 
es,la,.-a,0 2 fi .f5Jj (]" 91 2 fi ..[[0 (]" (C.20) 

(C.21) 

(C.22) 

(C.23) 

La probabilité d'erreur sur le symbole est ensuite obtenue en intégrant les probabilités 
conditionnelles sur la distribution des variables aléatoires (rx0:x-a

0
g) et (rx09i +rx0g} : 

(C.24) 

Pour la deuxième probabilité, la région de décision possède 3 frontières. Si on néglige le cas 
où une erreur se produit à la fois sur la partie réelle et imaginaire, elle s'écrit: 

( 
2 3+j) ('""" 3+}) Pes,ROP 9î(yk)< -Jïûjxk= flO +P .:.s(yk)<Ojxk= -JïO 

(
'""" 2 _3+}) 

+P .:.5 (yk)> flOixk- f10 
(C.25) 
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(C.26) 

(C.27) 

Ces trois probabilités peuvent être calculées en conditionnant respectivement par rapport 
aux variables aléatoires (3cx091-cx0~ et (cx. 091 + 3cx0~. Etant donné que les termes d'interférence 

et de bruit sont des variables aléatoires gaussiennes complexes centrées indépendantes, le 

terme (x1+1Jk) est une variable aléatoire gaussienne complexe centrée de variance rl 
=al+a,/ répartie également sur les parties réelle et imaginaire. Les probabilités 
conditionnelles s'écrivent: 

P =- er•c =- er•c 1 1 (31Xo\R-1Xo::;-2) 1 (31Xo!R-1Xo::~-2) 
es,p ""•-"" 2 J' {26 (J 9l 2 J' .JTO (J 

(C.28) 

(C.29) 

(C.30) 

La probabilité d'erreur sur le symbole est ensuite obtenue en intégrant les probabilités 
conditionnelles sur la distribution des variables aléatoires (3cx091-cx0~ et (cx.

091 
+ 3cx0~ : 

1 s"' (x-2 ) P =- er c -- x dx 
es, 2 -oo ji ffi (J j3 "'--"'" ( ) 

1 "'J ( (x ) ( 2- x )) +- erc -- +erc -- dx 2 -oo ji ffi (J ji .Jï0 (J j "a.+J..,,(x) 

(C.31) 

Pour la troisième probabilité, la région de décision possède 3 frontières. Si on néglige le cas 
où une erreur se produit à la fois sur la partie réelle et imaginaire, elle s'écrit: 

( 
1+3j) ( 2 1+3j) Pes,""'p 9l(yk)<O\xk= .J1o +P 9l(h)> .JTO\xk= .J1o 

(
"" 2 1+3j) +P ::.s(Yk)< ffi\xk= .J1o 

(C.32) 

En remplaçant xk par sa valeur dans l'expression de Yk et en prenant ensuite la partie réelle 
et la partie imaginaire deyk, la probabilité d'erreur devient: 
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(C.33) 

(C.34) 

Ces trois probabilités peuvent être calculées en conditionnant respectivement par rapport 
aux variables aléatoires (rx09f-3rx0_g) et (3rx09f +rx0_g). Etant donné que les termes d'interférence 

et de bruit sont des variables aléatoires gaussiennes complexes centrées indépendantes, le 

terme (x1 + 1Jk) est une variable aléatoire gaussienne complexe centrée de variance cl 
=of+(Jr/ répartie également sur les parties réelle et imaginaire. Les probabilités 
conditionnelles s'écrivent: 

P =-er c =-er c 1 1 ((){O!ll-3(){03) 1 ((){O!ll-3(){03) 
es,f,,.- 3"''" 2 ii {2Jj CT IJI. 2 ii .JTiî CT (C.35) 

(C.36) 

(C.37) 

La probabilité d'erreur sur le symbole est ensuite obtenue en intégrant les probabilités 
conditionnelles sur la distribution des variables aléatoires (rx09f-3rx0_g) et (3rx09f +rx0_g) : 

Pes =_!_] (erfc( ~ )+erfc( ~x ))1"' _3 "' (x)dx 
' 2_"' vlücr vlücr '" '" 

lJ"' (x-2) +2 -<Xl erfc\ ffla f 3 rx..+rx.,(x) dx 

(C.38) 

Pour la dernière probabilité, la région de décision possède 2 frontières. Si on néglige le cas 
où une erreur se produit à la fois sur la partie réelle et imaginaire, elle s'écrit: 

Pes ""'p W(yk)< r,-;;-lxk- r:;;::. +P .:..S(Yk)< [7;:;1xk= r,-;;-( 
2 _3+3j) ("""" 2 3+3j) 

' vlO vlü vlü vlû 
(C.39) 

En remplaçant Xk par sa valeur dans l'expression de Yk et en prenant ensuite la partie réelle 
et la partie imaginaire de yk, la probabilité d'erreur devient : 

(
3(lXoiJI.-(){03) 2 ) (3(lXo!ll+tXo3) 2 ) 

Pes""'p r;r. +x!IJI.+I]k!ll< !17\ +P !17\ +x13+1]k3< r;r. 
' vlO vlü vlü vlü 

(C.40) 
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(C.41) 

Ces deux probabilités peuvent être calculées en conditionnant respectivement par rapport 
aux variables aléatoires (ct.0gr-a0;) et (ct.0gr +ct.0sJ. Etant donné que les termes d'interférence et 

de bruit sont des variables aléatoires gaussiennes complexes centrées indépendantes, le 

terme (xr+1Jk) est une variable aléatoire gaussienne complexe centrée de variance if 
=(Jf+(J1J2 répartie également sur les parties réelle et imaginaire. Les probabilités 
conditionnelles s'écrivent: 

P =-er+c =-er+c 1 1 (3(1Xo91-1Xo:;)-2) 1 (3(ao91-1Xo:J)-2) 
es,p,.-<X.,, 2 J' .J26a-91 2 J' JIOa- (C.42) 

(C.43) 

La probabilité d'erreur sur le symbole est ensuite obtenue en intégrant les probabilités 
conditionnelles sur la distribution des variables aléatoires (ct.0gr-a0;) et (ct. 0gr +œ0;) : 

1 
pes,=2! ] (3x-2) 1 ex-2) erfc ---:r;:- fIX -(X (x) dx+ erfc ---:r;:- fiX +IX (x) dx 

-00 2 u 0'.11 03 --<.tJ 2 a 0!11. O!l 
(C.44) 

La robabilité d'erreur binaire s'écrit finalement: 

(C.45) 
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Annexe D 

Moments d'ordre 1 et 2 des termes 
d'interférence 

Dans cette annexe, nous nous intéressons aux moments d'ordre 1 et 2 des termes 
d'interférence dus au bruit de phase qui apparaissent dans les différents systèmes étudiés : 
MAI dans le système DS-CDMA, ICI dans le système OFDM, à la fois MAI et ICI dans les 
systèmes MC-CD MA et MC-DS-CDMA. 

Dans tous ces systèmes, les termes d'interférence x1 peuvent s'écrire sous la forme générale 
suivante: 

NI-l 

xi= L xklk 
k=O 

(D.1) 

où Nr est le nombre de symboles interférents, xk le kihne symbole interférent et Ik le 

coefficient de pondération complexe associé. L'expression exacte de Ik est fonction du 

système considéré, mais elle dépend toujours du bruit de phase B(t), où em est un processus 
de Wiener-Lévy de moyenne nulle et de variance 2Jrf31 t 1. 

La moyenne des termes d'interférence ainsi que la covariance de leurs parties réelle et 
imaginaire se déduisent directement des propriétés statistiques des symboles émis. Leur 
puissance, elle, peut se calculer à partir des propriétés statistiques d'un processus de 
Wiener-Lévy. 

D.l Moyenne des termes d'interférence 

Puisque les symboles xk sont des variables aléatoires centrées et indépendantes du bruit de 
phase donc des coefficients Ik, la moyenne des termes d'interférence est toujours nulle : 

1 E[x1 ]=0 (D.2) 
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D .2 Covariance des parties réelle et imaginaire des 
termes d'interférence 

Puisque x1 est centré, la covariance des parties réelle et imaginaire de x1 s'écrit: 
Cov( 9t (x1 ), -3 (x1 ))=E [9t (x1 ) -3 (x J] (D.3) 

Avec: 
NI-!NI-1 

E[9t (x1)3 (x 1 )]= L L E[9t (xk1 k)-3(xk.Ik,)] 
k=O k'=O 

Or: 

xk1k=[9t(xk)+ j3(xk)j[9t(Ik)+ j3(1k)j 

D'où: 

9t (xk1 k)=9t (xk)9t (I k)--3 (xk)3(Ik) 
-3 (xk1 k)= 9t (xk) 3 (I k)+ -3 (xk) 9t (! k) 

(D.4) 

(D.S) 

(D.6) 

Puisque les symboles interférents xk et les coefficients de pondération 1k sont indépendants, 

on a: 
E[9t (xk1 k)-3 (xk.Ik,)]=E[iR (xk)9t (xk,)]E[9t (Ik)3 (1 k')] 

+ E[9t (xk)3 (xk.)]E[9t (1k)9t (1 k.)] 
- E[-3 (xk)9t (x k.)] E[3 (1 k)-3 (1k.)] 
- E [-3 (xk)3 (xk.) ]E [ 3 (1k)9t (!k.)] 

(D.7) 

De plus les symboles xk sont indépendants entre eux et centrés, donc dans le cas où k:;t:k': 
E [iR (x ki k) 3 (xk' 1 k, )] =0 (D.8) 

Dans le cas où k=k', les parties réelle et imaginaire d'un symbole étant indépendantes, 
centrées et de puissance moyenne égale à 1/2 dans le cas des modulations 
bidimensionnelles considérées (QPSK., 16 QAM), on obtient: 

E [9î (x ki k) ::5 (x ki k)]= E [9î ( xk)2
] E [9î (1 k) ::5 (1 k)]+ E [9î ( xk) ::5 (xk)] E [9î (1 SJ 

=ln -o 
- E [::5 ( xk) 9î ( xk)] E [::5 ( hn-E [::5 ( xk)2] E [ ::5 (1 k) 9î (1 k)]= 0 

(D.9) 

=0 =112 

Finalement : 
(D.10) 1 

On en déduit que les parties réelle et imaginaire du terme d'interférence dû au bruit de 
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phase sont décorrélées, quel que soit le système de transmission considéré, dans le cas où 
une modulation bidimensionnelle QPSK ou 16-QAM est utilisée. 

D.3 Puissance de la MAI dans un système DS-CDMA 

N.-1 

o-~.u=E[Jx~l]= L E[Jç"·mJ2
] 

Avec: 

Et: 

m=O 
m>'u 

(f+!)T, 

"Çr=-1- f ejB'"(t)dt 

Tc fT,. 

Pour deux utilisateurs u et m différents, les codes de Walsh vérifient : 

E[ u rn u ml ,. 1 1 
ckcr ck.cr. =uk.k'r5r,r·- L- 1 6k.rr5k',r'+ L- 1 6k,r.k'.r' 

D'où: 

E [ c~ c~ c~. cr,]= 1 si l = l ' 

E [ u rn u ml- -1 , / / r c1 c1 c1.c1.-L-
1

sz of=. 

(D.11) 

(D.12) 

(D.13) 

(D.14) 

(D.15) 

En considérant l'expression (D.15), on peut réécrire l'équation (D.12) sous la forme: 

E[Jçu·rnn= ~2 (% E[J~~i2 ]- L: 1% ,.~ 1 E[~~~~·]) (D.16) 

Où: 

(D.17) 

L'expression fait apparaître la fonction caractéristique de la variable aléatoire gaussienne 
(!"(t)-(Jn(t') en 1, qui vaut d'après l'expression (A.14): 

u;~<tl-o·<,, 

A.. ( 1) -2-=e-rr/l(~-t'[) 
'~' e"'it)-e"(t') = e 

(D.18) 

Donc: 
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(I+I)T, (I'+I)T, 

E[;;~;;~*]=~ J J e-rr/3ai-I'Ddtdtl 

Tc /T, /'T, 

(D.19) 

Pour calculer l'expression (D.19), on doit distinguer deux cas : /=/'et 1<11 

*1er cas : 1=1' 
(/+l)T, (l+I)T, 

E[IÇ;"I2]=~ J J e-rr/311-l'ldtdt 1 

Tc IT, IT, 

(D.20) 

(D.21) 

E[I;;;'YJ=~ J e-rr/3l _e_ +err/3l _e_ dt 
(l+I)T, ( [ rr/31' r [ -rr/31' l(I+I)T,) 

Tc tT, Tf f3 tT, -rr f3 1 

(D.22) 

(D.23) 

1 
[ 

rr/3(/T,-t) rrfl(t-(/+I)T,)l(/+l)T, 
E[l;;;"l2]=--2 2t- e _e __ _ 

rrf3Tc -rr/3 rr/3 IT, 

(D.24) 

E[l;;ml2]= 2 (rr f3T +e-rr/3T,_1) 
t (rr{3Tj c 

(D.25) 

* 2ème cas : !<!' 
Dans ce cas, les deux supports temporels sont disjoints et test toujours inférieur à t', donc : 

(l+I)T, (I'+I)T, 

E[Ç~Ç~*]=~ J J e-rr/l(l'-l) dt dt 1 (D.26) 
Tc /T, l'T, 

[ 

rr/31](/+I)T,[ -rr/3l'](i'+l)T, 
E[;;r;;~·l=-1 _e _ _e_ 

T 2 rr f3 IT -rr/3 I'T 
c ' ' 

(D.27) 

(D.28) 
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(D.29) 

(D.30) 

En intégrant (D.25) et (D.30) dans (D.16), la puissance des coefficients de pondération 
s'écrit : 

E[IS'''ml2] 2 2[~(rrf3Tc+e-rrpT,_l)--l-~ ~ e"p(I-/')T,e-rrPT,(e"pT,_lt] (D.31) 
(rr (3LTJ t=o L-1 t=o t'=t+l 

Soit: 

E[IC.ml1
] 

2 2 [rrf3LTc+Le-rr~r._L (rr {3LTJ 

-rrfiT,( rr~T, 1)2 
L-1 L-1 l 

e e - L L errfi(/-/')T, 
L-1 t=o t'=t+t 

(D.32) 

Calculons la somme S définie par : 
L-1 L-1 L-1 L-1 

S= L L err~(i-I')T,= L err~IT, L e-rr~I'T, (D.33) 
1=0 1'=1+1 1=0 1'=1+1 

L-1 -rr~(L-(I+I))T, 

S-"" rr/3/T, -rr~(l+I)T, 1-e 
-~e e -----rr~f3T~-

I=O 1-e ' 
(D.34) 

L-1 
1 

-rr/3 (L-(1+ I))T, s-"" e -rrn,_-_e ___ _ 
- ~ -rr~T,( rr~T, 1) 

l=o e e -
(D.35) 

L-1 

S= 1 L ( 1 -e-rr~(L-(I+I))T,) 
( 

rr~T, 1) e - I=O 
(D.36) 

(D.37) 

S= 1 (L-e-rr~(L-I)T,( 1-err~LT,)) 
(err~T'-1) 1-err/3T, 

(D.38) 

(D.39) 
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En remplaçantS par (D.40) dans l'expression (D.32), celle-ci devient: 

E[/ç"·m/2]= 2 rr{3LT +Le-rrPT,_L e - e +e -
[ 

-rrpT,((L 1) rrpT, -rrP(L-l)T, L)] 

(rr{3LTj c L-1 

Puis en remplaçant LTc par L, on obtient : 

E[/ç-"·m/2 ]= 2 [rr[3T +Le-rrf3T,_L 
(rrf3TJ2 s 

e -rrf3T,_L e -rr{3T,+ L-1] 
L-1 

Finalement, la uissance des coefficients de ondération s'écrit : 

D.4 Puissance de l'ICI dans un système OFDM 

N-1 

CT~cu=E[/xJci.l]= LE [/lXr-k/ 2
] 

Avec: 

r~o 

r*k 

T, T, .
2 

(r-k)(t-t ') 

E[/lXr-k/2]= ;
2 
J JE [eJ(O(t)-e(t'))]e

1 
rr T, dt dt' 

s 0 0 

La puissance des coefficients de pondération a été calculée dans l'annexe B. 
l'ex ression .73 , elle s'écrit: 

2 -~1 2 ( ( -rrPT, )(rrf3TJ-(2rr(r-k)t) 
U' ICI k- .L.. 2 2 rr f3 T s + e - 1 2 2 · ~=~ (rrf3Ts) +(2n(r-k)) (nf3Ts) +(2n(r-k)) 
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Remarque : Sous l'hypothèse ( rr /3 rJ « ( 2 rr ( r- k) t , les expressions se simplifient de la 

façon suivante : 

[ 
2

] (rr/3Ts+1-e-rr/lT,) 1 
E iocr-ki ""' 2rr2 (r-k)2 

(D.49) 

Et: 

(D.SO) 

Où Z(k,N) est la fonction définie par: 
N-1 

1 
Z(k,N)= L 2 

r=O (r-k) (D.51) 
r#k 

D.S Puissance de l'ICI-MAI dans un système MC­
CDMA 

N -1 

u~ci-M41,u=E[ix~ci-M4l]=! E[IC.ml2
] (D.52) 

m=O 

Avec: 

1 
N-1 N-1 N-1 N-1 

E[IC.ml2]=-2 L L L L E[c~c~c~.c~.]E[oc~-koc~.-k,*] 
N k=O r=O k'=O r'=O 

(D.53) 
r'#k r 1 -::Fk' 

Et: 

1 
T, " j2rr (r-k)t 

ocm =-J e;e (t)e T, dt 
r-k T 

s 0 

(D.54) 

Or, pour deux utilisateurs u et m différents, les codes de Walsh vérifient l'expression: 

(D.SS) 

Et pour un même utilisateur u, ils vérifient : 

E[ c~<cZ .c:.] = 6k. k'8r,r'+6 k,r 6k',r'-8 k,r,k ',r' (D.56) 

Dans la somme, #k et r';i:k' donc seul le cas k=k' et r=r' intervient. Quels que soient u et 
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m, l'expression (D.52) se simplifie de la façon suivante: 
N-iN-i 

E[/C'm/2 ]=~ L L E[/a;_k/2
] 

N k=O r=O 
n•k 

(D.57) 

Comme les oscillateurs des différents utilisateurs m ont tous les mêmes caractéristiques, la 
puissance des coefficients a»r-k est indépendante de l'indice m et la puissance des 
coefficients de pondération peut s'écrire : 

N-i 

E[/ç"·m/2 ]= : 2 t; u~cu (D.58) 

Où d 1o,k est la puissance de l'ICI qui affecte la sous-porteuse k d'un système OFDM 
donnée par l'expression (D.47). 

La puissance de l'ICI-MAI s'obtient en intégrant (D.SS) dans (D.52) : 
N N-i 

2 u'Ç' 2 
(T ICI -MAI ,u= N2 L... (T ICI,k 

k=O 

2 _Nu"'" 2 ( -rr~T. ) rr{3T, - 2rr r-k N-I N-I ( ( )2 ( ( ))2) 
(J'ICI-MAI u-2 L., L., 2 2 Tf {3T, + e -1 2 2 

· N k=O ;:~ (rr {3T,) +(2rr(r-k)) (rr/3T,) +(2rr(r-k)) 

(D.59) 

(D.60) 

Remarque: Sous l'hypothèse (rrf3TJ«(2rr(r-k))2 
, l'expression se simplifie de la 

façon suivante : 

(D.61) 

Où Z(k,N) est la fonction définie par (D.Sl). 

D.6 Puissance de l'ICI et de la MAI dans un système 
MC-DS-CDMA 

D.6.1 Puissance de l'ICI 

N-1 

a-~CI,u,k=E[Ix~cl,ki2 ]= L E[l~~:~l2 ] 

Avec: 

r=O 

ro"k 

(D.62) 
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(D.63) 

Et: 
T, 

2 
(r-k)t 

1 f ·e"(t) J rr-T-
(Xu =- e1 1 e ' dt 

r-k,l T 
s 0 

(D.64) 

Comme les coefficients a',.k.1sont indépendants d'un symbole là l'autre, l'expression (D.63) 
devient : 

E (lç~::l2 ]= ~ 2 (~ E [1()(~-k,/1 2 ]+ ~% E [ ()(~-u]E [()(~-ur) 
/'#/ 

(D.65) 

De plus, les coefficients a'r-kJ ont la même distribution d'un symbole là l'autre, quel que 
soit l'utilisateur u considéré. Les moments des coefficients anr-kJ sont donc indépendants 
des indices let u et l'expression peut s'écrire : 

(D.66) 

En intégrant (D.66) dans (D.62), la puissance de l'ICI s'écrit : 

2 1 2 L-1 ~~ l [ ]l2 
(JICJ,u,k= L (JICI,k+~ ~ E ()(r-k (D.67) 

r#k 

Où drci,k est la puissance de l'ICI qui affecte la sous-porteuse k d'un système OFDM 
donnée par l'expression (D.48). 

D'après l'expression (B.7) de l'annexe B, le deuxième terme de l'expression (D.67) s'écrit: 

2 (1-e-rr/lT,t 
lE [ ()(r-k ]1 = 2 ) 2 (D.68) 

(rrf3Ts) +(2rr(r-k) 

Finalement, la puissance de l'ICI dans le système MC-DS-CDMA s'obtient en intégrant 
(D.48) et (D.68) dans l'expression (D.67) : 

' 2 _1 N-1 2 ( -rrPT, (rrf3T,t-(2rr(r-k)t] 
UrCI ,, k-- L 2 2 rr/3T,+(e -1) 2 2 

, , L r=o (rr/3T,) +(2rr(r-k)) (rr/3T,) +(2rr(r-k)) 
'"k 

L-1 ~1 (1-e-rrpry 
+-- L.. 2 2 

L r=o (rr/3T,) +(2rr(r-k)) 
'"k 

(D.69) 
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Remarque: Sous l'hypothèse (rr.BTJ«(2rr(r-k))
2 

, l'expression se simplifie de la 

façon suivante : 

2 
2 rr /3 Ts- 2Le-rr/3T,+(L-1 )e -lrrflT,+ L + 1 

a-ICI u k """'- 2 z ( k ' N ) 
· · 4rr L 

Où Z(k1N) est la fonction définie par (D.51). 

D.6.2 Puissance de la MAI 

N"-i N-i 

a-~1Al.u,k=E[Jx~.l]= 2:: 2:: E[J~~::J2 ] 

Avec: 

Et: 

m=O r=O 
m'i'u 

1 
T, .

2 
(r-k)t 

f ·e"(t) 1 rr-T-
()(.m =- e1 1 e ' dt 

r-k.l T 
s 0 

Comme les codes et le bruit de phase sont indépendants : 
L-i L-i 

E[J~~:;J2]=-\ 2:: LE[ c~ c~ c~. c~ ]E[ 0(~-k,lc<:~k.l'*] 
L l=o l'=o 

Pour deux utilisateurs u et m différents, les codes de Walsh vérifient l'expression 

E[c~c~c~.c~.]=8u.8r,r'- L~ 1 8k,r8k',r'+ L~ 1 8k,r,k',r' 

D'où: 

E [ u m u ml_ 1 · [-[ 1 c1 c1 c1.c1• - sz -

E[ umuml_-1 ·z...,;.zl c1 c1 c"c,. ---sz -r-
L-1 

L'expression (D.74) se simplifie donc de la façon suivante : 

196 

(D.70) 

(D.71) 

(D.72) 

(D.73) 

(D.74) 

(D.75) 

(D.76) 



Annexe D: Moments d'ordre 1 et 2 des termes d'interférence 

(D.77) 

Comme les coefficients Œ'r-k,l sont indépendants d'un symbole 1 à l'autre, l'expression 
devient : 

E[jç~::l2 ]= ~2 (% E[ilX;_k}]- L~ 1 ~% E[ 0(~-u]E[lX;_k.l,*]) 
/'.Pl 

(D.78) 

De plus, comme les coefficients a"'r-k,tont la même distribution d'un symbole 1 à l'autre, quel 

que soit l'utilisateur m, les moments des coefficients C[r-kJ sont indépendants des indices 1 et 
m et l'expression peut s'écrire : 

(D.79) 

En intégrant (D.79) dans (D.71), la puissance de la MAI s'écrit: 

a-~AI,u,k= N ~- 1 % ( E[ilXr_J]-IE[ lXr-k]i2
) (D.80) 

Les moments du terme a,_k ont été calculés dans l'annexe B et dans le paragraphe 

précédent. En intégrant (B.73) et (B.7) dans l'expression (D.80), la puissance de la MAI 
s'écrit finalement : 

_Nu-l~ 2 ( (e-rrn,_l)[(rrt>Tl-(zrr(r-k)t]) 
k- L.. , 2 rr 1> T, + 2 2 
. L r=o (rrt>T,) +(2rr(r-k)) (rri>T,) +(2rr(r-k)) 

Nu-l N-1 (1-e-rr~T-t 
1 --L L r=O (rrt>T,) 2 +( 2rr(r-k))' 

(D.81) 

Remarque: Sous l'hypothèse (rrt3TJ«(2rr(r-k))
2

, l'expression se simplifie de la 

façon suivante : 

1 (/ ,_u - P s + s Z(k N) 
l N -1 (2rr ay +4e-rr~T,_e-2 rr~T,_3 2rr/3T -e- 2rr~T'+l ) 

MAI,u,k L (rrf3TJ (2rr) 2 ' 
(D.82) 

Où Z(k,N) est la fonction définie par (D.51). 
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Résumé 

Résumé 
La montée en débit des réseaux sans fil requiert des fréquences de plus en plus élevées. Les 
oscillateurs sont alors susceptibles de générer un bruit de phase important dont l'impact 
doit être quantifié. Cette thèse étudie les performances des systèmes d'accès multiples 
candidats aux transmissions sans fil haut débit en présence de bruit de phase. Le modèle 
choisi est le processus de Wiener-Lévy, représentatif de l'oscillateur LC. Nous proposons 
d'abord une étude originale de l'influence de l'impulsion de mise en forme sur les 
performances d'un système monoporteuse soumis au bruit de phase. Nous montrons 
qu'une impulsion RRC avec un facteur de rolloff de 0,2 constitue le meilleur compromis 
bande passante/performances. Nous étudions ensuite les perturbations introduites par le 
bruit de phase sur les techniques DS-CDMA, OFDM, MC-CDMA et MC-DS-CDMA. 
Nous montrons qu'elles se décomposent en un bruit multiplicatif et un bruit additif dont la 
nature dépend de chaque système. Nous établissons l'expression analytique de leur 
puissance sans considérer l'approximation "faible bruit de phase", et nous donnons les 
performances en termes de TEB et de dégradation du rapport signal sur bruit pour un TEB 
cible de 10·3

. Les résultats obtenus permettent de sélectionner les paramètres des systèmes 
pour limiter la dégradation et optimiser l' architecture des récepteurs. Enfin, nous 
comparons la sensibilité au bruit de phase des différentes techniques, en fixant la bande 
allouée, le débit utilisateur et la modulation et en imposant un nombre d'accès maximal. La 
technique MC-DS-CDMA offre la meilleure robustesse au bruit de phase, robustesse qui se 
renforce nettement avec la diminution de la charge. 

Mots-clefs :Bruit de phase, Wiener-Lévy, impulsion de mise en forme, accès multiple, DS­
CDMA, OFDM, MC-CDMA, MC-DS-CDMA. 
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