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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 systémes de communications intra-
bitiment dits de "quatriéme génération" sont au coeur de nombreux travaux. Ces systémes
sont congus pout offtir aux abonnés des débits vatiant de quelques kbits/s 4 155 Mbits/s,
suivant la nature des services et des terminaux. De tels débits nécessitent des bandes
passantes trés larges, qui ne sont disponibles que dans les bandes millimétriques. Le Bureau
Européen des Fréquences a d'ailleurs identifié (au méme 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 extrémement porteur 4 moyen et long terme. Le
projet TACT-LOMC (Liaisons entte Objets Mobiles Communicants), mené a I'TEMN,
concerne notamment ['utilisation de la bande située autour de 60 GHz pour concevoir un
téseau d'OMC hétérogénes, capables d'assurer des transmissions haut débit dans une
architecture de type ad'hoc (sans controleur central).

Dans ce contexte, plusieurs techniques de transmission et d'accés multiple sont
envisageables aujourd’hui :

- Soit un systeme multi-porteuses de type OFDM (Orthogonal Frequency Division
Multiplexing) basée sur le multiplexage fréquentiel des données. La transmission des
données en paralléle sur des porteuses orthogonales permet d'atteindre des débits
utlisateurs élevés et une grande efficacité spectrale dans un canal sélectif en fréquence.
Clest la solution qui a été retenue par 'ETSI, I'organisme de normalisation européen, pour
les réseaux locaux sans fil 2 5 GHz (HIPERLAN/2). Cette méthode est généralement
couplée 4 un accés multiple a répartition temporelle (TDMA).

- Soit un systéme simple porteuse avec accés multiple de type DS-CDMA (Direct Sequence
Code Division Multiple Access) basée sur l'étalement de spectre par multiplication du
signal par un code a séquence directe. L'attribution de codes orthogonaux aux différents
utilisateurs permet d'annuler les interférences entre eux et autotise une grande capacité de
transmission. C'est la solution choisie pour la troisiéme génération de systémes de
communication mobile (UMTS).

- Soit un systeme hybride combinant les deux techniques précédentes, l'intérét étant
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d'associer l'efficacité spectrale de 'OFDM 2 la capacité de transmission offerte pat le
CDMA. 1l existe différentes combinaisons possibles qui se différencient par I'association
des opérations de multiplexage fréquentiel et d'étalement de spectte, les plus prometteuses
étant les techniques MC-CDMA (Multi Catrier CDMA) et MC-DS-CDMA (Mult Cattier
Direct Sequence CDMA). Clest la solution envisagée dans de nombreux projets concernant
les futurs systémes de quatrieme génération.

Dans les systémes de communication, des oscillateurs locaux sont intégrés au niveau de
I'émetteur pour assurer la conversion du signal en bande de base dans la bande de
fréquences allouée et dans le récepteur pour assuter 'opération inverse. Or dans les tres
hautes fréquences comme 4 60 GHz, le développement d'oscillateurs est contraint par la
technologie de I'étage hyperfréquence. Basé sur I'association d'un synthétiseur a fréquence
intermédiaire (de '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 a un
faible niveau. Ce bruit de phase constitue l'un des problémes majeurs soulevé par
l'utilisation de fréquences élevées. Il affecte le signal utile lors des opérations de convetsion
de fréquences et entraine une dégradation des performances des systemes de transmission.
Par conséquent, le bruit de phase est un facteur de dégradation important a2 prendre en
compte lors de la conception d’une liaison sans fil haut débit.

Aussi nous proposons dans cette thése d’étudier l'impact du bruit de phase sur différentes
techniques de transmission : OFDM, DS-CDMA, MC-CDMA, MC-DS-CDMA, d’en
déduite 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
systtmes OFDM [Poll95], [Tomb98], [Arma01], [Wu04] (entre autres), DS-CDMA
[Eng98], [Corv04], MC-CDMA [Tomb99], [Stee99] et MC-DS-CDMA [Stee01].
Cependant, ces études différent entre elles par plusieurs aspects :

- Le modéle de bruit de phase utilisé : dans [Poll95], [Tomb98], [Tomb99], [Wu04],
[Cotv04], les auteurs considérent 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 filtré pour obtenir la densité spectrale de puissance d'un
oscillateur typique [Robe95], [Musc95], [Stee99], [Arma01] ou par un processus aléatoire
avec une distribution de Tikhonov [Eng98], [IKKim99], [Jian01].

~ Les hypothéses et approximations considérées : I'hypothése de faible bruit de phase est
employée pour simplifier l'analyse dans [Poll95], [Robe95], [Musc95], [Stee99],
[Arma01], et dans leurs travaux, [Tomb98], [Tomb99], [Corv04] utilisent
l'approximation gaussienne pour modéliser les perturbations additives liées au bruit de
phase et obtenir une expression analytique du taux d'erreur binaire (TEB).

- La présentation des résultats qui sont fournis sous plusieurs formes : rapport signal sur
bruit (plus interférence) [Robe95], [Stee99], [Atmal0l], [Wu04], courbes de TEB
[Tomb98], [Tomb99], [Corv04], dégradation du rapport Eb/NO [Robe95], [Stee99] .
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I 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 I'hypothése
d'un faible bruit de phase et sans analyse détaillée des termes de perturbation.

L'objectif de la thése est de proposer une comparaison unifiée des performances des
techniques candidates a la transmission haut débit, 4 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'atticule autour de six chapitres :

Le premier chapitre rappelle les notions fondamentales liées 4 une chaine de transmission
numérique et identifie les principales sources de perturbations survenant sur le lien de
transmission. Parmi ces perturbations, le phénomeéne de bruit de phase est étudié plus en
profondeur, notamment son origine physique (bruit thermique de l'oscillateur). Nous
montrons comment justifier I'application du modeéle de Wiener-Lévy, issu de la théorie du
mouvement brownien, 4 la caractérisation du bruit blanc de fréquence d'un oscillateur libre.
Le deuxiéme 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
systéme simple potteuse utlisant une impulsion rectangulaire. Outre l'obtention des
petformances en termes de TEB et de dégradation, cette étude nous permet d'établir les
caractéristiques statistiques du terme de perturbation multiplicatif dd 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 o et convenant a une transmission en bande limitée qui introduit de I'ISI (Inter
Symbol Interference) dans le systéme. Nous proposons une étude compléte et originale de
I'évolution de la puissance des composantes pertugbatrices liées a l'emploi de cette
impulsion. Nous donnons a l'issue de ce chapitre, une préconisation concetnant la valeur
du facteur de rolloff a choisit pour améliorer la tobustesse au bruit de phase.

Le chapitte 3 étudie les conséquences de la présence du bruit de phase sur le systéme DS-
CDMA. L'analyse du systéme 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 (Multuple 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 4 l'expression analytique de sa puissance dans le cas des codes de Walsh.
Nous en déduisons I'évolution de ce terme en fonction de la largeur de bande normalisée
de l'oscillateur et du taux de charge du systéme. Enfin, nous utilisons les résultats
précédents pour établir les performances du systéme 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 plagons dans le
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cadre d'un systéme de transmission UMTS.

L'OFDM présente l'avantage d'une grande robustesse vis-d-vis des multi-trajets, mais en
contrepartie, elle est reconnue pour étre plus sensible au bruit de phase que les techniques
de transmission monopozteuse. Nous proposons une analyse des conséquences du bruit de
phase sur cette technique de transmission dans le chapitre 4. Notamment, nous établissons
de maniére analytique et sans approximation faible bruit, I'expression de la puissance de
I'TCT (Inter Cartier 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-potteuse détectée. Nous
montrons, de plus, que l'approximation gaussienne employée dans de nombreux travaux
[Robe95}, [Musc95], [Tomb98], [EITa01], [Cost02], [Wul2a], [Hich03], pour modéliser la
distribution de I'ICI, n'est pas valide. Nous avons donc recours 4 la simulation pout obtenir
les performances du systtme 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 systeme utilise des modulations bidimensionnelles
(QPSK et 16-QAM). Enfin, nous proposons une application des résultats obtenus sur un
systéeme IEEE 802.11a, qui illustre de maniére chiffrée 'impact de la cottection de la CPE
sur la robustesse au bruit de phase du systéme OFDM.

Les techniques OFDM et DS-CDMA étudiées dans les chapitres 3 et 4 peuvent étre
combinées de fagon a former des systemes de transmission multiporteuses a 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 systémes par le
bruit de phase, quel que soit son niveau. Nous fournissons une formulation analytique des
puissances des bruits additifs survenant sur les deux systemes (ICI-MAI pour le MC-
CDMA, ICI et MAI pour le MC-DS-CDMA). L'analyse des expressions obtenues montre
que si le systéme MC-CDMA est affecté & 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 systtme MC-DS-CDMA, ce qui permet de simplifier le modéle du
signal requ. Nous présentons également les courbes de performances et de dégradation du
rapport Eb/INO pour ces deux systémes hybrides.

En guise de synthése, 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 téaliste 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 premiére estimation de la dégradation des performances en fonction des parameétres
propres a chaque systéme sur lesquels il reste un degré de liberté. Cela nous permet de fixer
dans la derniére 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 a l'identification de la technique la plus robuste au bruit de phase.
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Chapitre 1 : Chaine de communication numérique et bruit de phase

Chapitre 1

Chaine de communication numérique et
bruit de phase

Ce chapitre propose un rappel sur les caractéristiques fondamentaux de la chaine de
communication numérique sans fil 2 bande limitée.

Dans une premiére partie, nous commencons pat une desctiption 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'accés multiple candidates aux transmissions haut débit, auxquelles nous nous
intéressons dans le cadre de notre étude (systémes monopotteuse : TDMA, DS-CDMA,
systémes multiporteuses : OFDM-TDMA, MC-CDMA et MC-DS-CDMA).

Dans une deuxiéme partie, nous nous attachons 4 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
particulierement sur le bruit de phase, sujet de I'étude de ce manuscrit. Nous abordons de
facon succinte deux méthodes de catactérisation des instabilités de fréquence :

- Dans le domaine fréquentiel, avec le modéle en loi de puissance (connu aussi sous
l'appellation de modéle 4 5 parametres), 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 modéles de bruit de phase, en nous focalisant sur le
modele issu de l'analogie entre bruit de phase et mouvement Brownien, le modéle de
Wiener-Lévy fournit une modélisation mathématique aisément manipulable pour étudier le
bruit de phase de l'oscillateut.
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Partie 1 : Présentation d’une chaine de
communication numérique

1.I.1 Emetteur et récepteur

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

- Canal de propagation
- Codage source - Bruit AWGN - Filtre de réception
- Codage canal - Non-linéarité d'amplification;— ! - Démodulation
- Codage binaire a symbole - Décalage de fréquence - Décodage symbole a binaire
- Modulation - Décalage de phase - Décodage canal
- Filtre d'émission - Bruit de phase - Décodage source
E .en 1

Figure 1.1 : Schéma bloc d'une chaine de communication d'un ntilisatenr

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

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

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

Le codage source supprime la redondance d'informations dans le message 2 transmettre
afin d'optimiser le débit de la transmission. Shannon [Shan48] montre qu'll existe un débit
limite en de¢a duquel on ne peut compresser davantage le message. Dans cette étude, nous
considérons une source de messages a 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'etreurs [Macw77] offrent un gain de
petformance 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 2 symbole associe 4 chaque z-uplet d'éléments binaire un nombre
complexe appelé symbole appartenant a 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 croit avec la taille de
l'alphabet. Nous utilisons dans la suite de I'étude trois types de constellations :
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- La BPSK (Binary Phase Shift Keying) : modulation 2 deux états (=1 bit/symbole, M=2
éléments).

- La QPSK (Quadrature Phase Shift Keying) : modulation 4 quatre états (#=2 bit/symbole,
M=4 éléments).

- La 16-QAM (Quadrature Amplitude Modulation) : modulation 4 seize états (n=4
bit/symbole, M=16 éléments).

AIm Alm Alm
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B3 ] @ B @ @
BPSK QPSK 16-QAM

Figure 1.2 : Représentation des constellations des modulations BPSK, QPSK et 16-0AM

- Le filtre d'émission limite 'occupation spectrale des signaux modulants de maniére 2 ne
pas interférer sur des systémes occupant des bandes voisines. Pour s'assuret, dans le cas
d'un canal additif gaussien, d'une absence d'intetférence entre symboles induite par le
support fréquentiel borné de l'impulsion de mise en forme, cette derniére doit vétifier le
critere 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 filtre 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 4 transposer le spectre en bande de base du signal sur une des
fréquences porteuses dédiées au systéme.

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

1.1.2 Sources de perturbation de la chaine

Tout au long de la transmission, le signal subit des pertutbations diverses provenant
notamment des signaux extérieurs au systéme et du bruit thermique des équipements. Le
modeéle du bruit blanc additif Gaussien est employé pour modéliser cet effet au sein de la
chaine. Les imperfections inhérentes au systéme de transmission provoquent également
diverses perturbations sur le signal émis. Parmi les plus génantes, on peut citet les non-
linéarités des amplificateurs de puissance, et l'instabilité des oscillateurs locaux.
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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
téception. Ce bruit thermique est modélisé par un bruit blanc additif gaussien (AWGN :
Additive White Gaussian Noise en anglais). Il est caractérisé par sa densité spectrale de
puissance uniforme N,/2. Les interférences large bande sont aussi prises en compte pat le
modéle du bruit blanc.

1.1.2.2 Non linéarités de l'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'etreur binaire. Un tel composant introduit des non-linéarités de l'amplification se
traduisant pratiquement par un écrétage des signaux. On distingue les distorsions
d'amplitude du signal modulé (on patle d'¢fer AM/AM) et de phase (on patle d'effer
AM/PM). [Bocc95] présente une synthése détaillée de l'effet des non-linéarités de

'amplificateur sur les communications mobiles.

1.1.2.3 Instabilité des oscillateurs

L'oscillateur local de I'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
sottes :

- Le décalage en fréquence résulte d'une référence de fréquence différente dans les
oscillateurs locaux de I'émission et de la réception. Cela se traduit par un offset de
fréquence Afy, 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 systéme de récupération de porteuse a la réception, afin de déterminer les
corrections 4 apporter au signal

- Le décalage de phase entraine de la méme maniére que précédemment en un offset de
phase g, qui va venir affecter le signal directement.

- Enfin les oscillateurs RF en eux-mémes 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 trés
difficile de maintenir 4 un niveau faible dans les oscillateurs hyperfréquences 4 bas coit. Un
des probléemes technologiques rencontrés dans les trés hautes fréquences est en effet la
conception d’oscillateurs faible cott 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 systéme. Le travail de thése est consacté a
caractériser l'impact du bruit de phase sur les différentes techniques d'accés multiple
présentées plus en détail ci-apreés.

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

- D'une réponse impulsionnelle de canal parfaite (pas de multi-trajets)
- D'une amplification patfaitement 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 systémes obtenues dans un canal AWGN avec et sans bruit de phase, et
traduire l'effet du bruit de phase par une dégradation du rapport signal sur bruit.

1.I.3 Techniques d'acceés multiple envisagées

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

Le Time Division Multiple Access (TDMA), ou Accés Multiple 4 Répartition de Temps
(AMRT), consiste a diviser le temps en intervalles et attribuer de maniére cyclique chacun
de ces intervalles 2 une communication. La bande de fréquence est alors complétement
exploitée par ce lien. Parmi les systémes de communications sans fil exploitant cette
technique d'accés 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 Acceés Multiple a Répartition de
Frequence (AMREF) consiste 4 diviser le spectre disponible en bandes de fréquences et 2 les
allouer 2 des communications sur toute leur durée. Chaque bande de fréquence ainsi créée
est allouée a un utilisateur du systéme. Ainsi, tous les terminaux peuvent émettre dans le
méme temps. Clest sur cette technique que sont basés les systemes de communications
analogiques de la premiére génération de téléphones mobiles tels que 'AMPS (Advanced
Mobile Phone Setvices) aux Etats Unis, le NMT (Notrdic Mobile Telephone) en Europe.

Le Direct Sequence Code Division Multiple Access (DS-CDMA) ou Acces Multiple a
Répartition de Code par Séquence Directe (AMRC-SD) en francais autorise l'émission
simultanée de tous les terminaux dans le méme intervalle de temps et sur la méme 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 regus.
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Le principe du DS-CDMA consiste a multiplier le signal par la séquence de code attribué a
l'utilisateur. La figure 1.3 montre I'exemple d'une chaine de communication DS-CDMA :

Figure 1.3 : Chaine de communication simplifice DS-CDMA

Si on appelle x* le symbole a transmettre pour l'utilisateur #, et ¢, la séquence de code
attribuée 2 cet utilisateur, le £ échantillon a la sortie du multiplicateur s'écrit :
) p

x,=x'c, (11)

L'opération de codage entraine un étalement du spectre du signal. Lors du décodage, la
cottélation avec le code udlisateur désiré concentre la puissance du signal udle dans la
bande fréquentielle étroite. Dans le cas de multitrajets, il est possible de combiner la
puissance de chaque écho regu, en appliquant a4 ces derniers le méme 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 proptiétés 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-m utilisables, qui est faible par
rapportt a leur longueur N,

Les codes de Gold : Les codes de Gold sont générés a partir de séquences-m disponibles et
utilisables. En effet, Gold montre dans [Gold67] que dans une famille de séquences-m, 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 mémes que celles

des séquences-m, 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.

11
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Les codes de Kasami : Les codes de Kasami [Kasa41] sont générés, a l'instar des codes de
Gold, 4 partir d'une séquence linéaire de séquences-m. On pratique un échantillonnage sur
une séquence-m donnée, afin de récupérer l'ensemble des codes de Kasami
correspondants. La longueur d'échantillonnage est choisie de telle maniére que
l'intercorrélation entre les codes résultants soit la plus faible possible.

Les codes de Kasami disposent d'une meilleute propriété d'intercorrélation que celle des
codes de Gold, mais ils offrent une capacité d'accés en nombre d'utilisateurs deux fois
moins importante (Il existe donc deux fois moins de codes de Kasami disponibles que de
code de Gold, 4 longueur de code égale).

Les codes de Walsh Hadamard : Les codes de Walsh-Hadamard [Schn94] sont générés a partir
d'une matrice de Hadamard de taille N=2" | issue de la régle de récurrence suivante :

HN/Z HN/Z

H. =
" HN/Z —Hle

et  H=[1] (12)

Chaque ligne (ou colonne) constitue un code que l'on attribue a un utilisateur. Ces codes
présentent une intercorrélation parfaite en cas de parfaite synchronisation. Cependant, leur
propriété d'autocorrélation est peu efficace. On préfére donc employer ces codes dans un
cadre ou la transmission est relatvement 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'acceés simultanés, l'interférence d'acces
multiple dégrade les performances du systéme.

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

1.1.4 Techniques de transmission multiporteuses

La technique connue sous le nom d'OFDM [Kell00] (Orthogonal Frequency Division
Moduladon) a été développée dans les années 60. Elle consiste 4 transmettre un flux de
symboles sur des porteuses orthogonales. Tout d'abord destinée 2 l'usage militaire [Bell65],
[Zimm67], [ChanG8], cette technique a pu étre intégrée dans des systémes de
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communication numérique haut débit, grice aux progres réalisés dans le domaine du DSP
(Digital Signal Processing) et des technologies VLSI (Very Large Scale Integrated citcuits).
La transformée de Fourier Rapide (FFT : Fast Fourier Transform) a permis de remplacer
les bancs d'oscillateurs cohérents intégrés aux premiers prototypes dOFDM [Wein71].
Durant la derniére décennie, cette technique a été déclinée de plusieurs fagons, notamment
en couplage avec la technique DS-CDMA, présentée plus haut [Faze03].

1.I.4.1 Technique OFDM

Ia technique OFDM est basée sur la répartition du flux de données a transmettre sur N
sous-porteuses, qui sont modulées a2 un débit IN 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 I'occupation spectrale
du signal transmis. Si on appelle Afla bande passante globale du systéme, chaque sous-
bande recoit une bande passante Af, équivalente a A7 /N.

Chaque symbole de la séquence ainsi formée est modulée sur chacune des sous-porteuses.
Si on désigne par f; la fréquence attribuée a la premiére sous porteuse, la fréquence associée
a la kigme sous-porteuse f; est de la forme suivante :

—r AL

Le signal OFDM s(2) généré est alors de la forme suivante :
N-1
S(t)=Zxkej2"f" (1.4)
k=0
Avec x; le symbole émis sur la £ sous potteuse.

En bande de base, le signal s(#) s'écrit alors :

N-1 : Af

J2mk——1

s(1)=)] x,e
k=0

N (15)

Cette division en sous-bandes étroites permet une égalisation simple, puisque le systeme
OFDM est paramétré de maniére a ce que le canal puisse étre considéré plat sur chacune
des porteuses. Pour une méme bande de fréquences, un grand nombre de sous porteuses
rend le signal OFDM robuste face a I'étalement des retards du canal. Afin d'éliminer
totalement l'interférence entre symboles (ISI : Inter Symbole Interférence), un intervalle de
garde constitué dun préfixe cyclique de durée supéricure 2 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 linéatités de l'amplificateur de puissance. On note également
une grande sensibilité du systéme au bruit de phase causé par les imperfections de
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l'oscillateur, qui altére de fagon significative l'orthogonalité des sous-porteuses.

De fagon pratique, I'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 'OFDM comme technique de transmission
dans la norme 802.11 (802.11a et 802.11g).

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

EMETTEUR RECEPTEUR
1 ]
Série | Paralléle Paralléld
/ IFFT / /

Série {xb X%}

{xo"‘ X, ij_l} Paralléle Série s(t)

Figure 1.4 : Chatne de communication simplifiéce OFDM

Cette technique ne constitue pas une technique multi-accés en soi, il faut pour cela lui
associer une technique de séparation des utilisateurs. Ainsi, dans la forme la plus simple de
I'OFDM, chaque utilisateur utilise toutes les sous-porteuses disponibles durant un intervalle
de temps qui lui est attribué. Dans ce cas, il faut patler 'OFDM-TDMA, afin de spécifier
le caractere d'accés multiple. Il est possible de modifier et d'adapter la structute de 'OFDM
afin de changer l'accés multiple employé. Une solution prometteuse consiste 4 coupler
I'OFDM avec la technique multi-accés DS-CDMA. On distingue notamment deux
techniques hybrides issues de cette association, qui différent par la fagon dont est appliqué
le code utilisateur sur le signal : il s'agit des techniques MC-CDMA (Muld Cattier 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 [Yee93] [Faze93] [Chou93],
consiste a réaliser un étalement de spectre des symboles similaire a celui décrit dans le DS-
CDMA, puis a transmettre chaque portion du symbole codé en paralléle via un modulateur
de type OFDM. Ainsi, chaque chip du symbole codé est transmise sur l'une des sous-
porteuses du symbole OFDM. Le systéme permet de bénéficier de toute la ressoutce
disponible simultanément, en exploitant la diversité fréquentielle du canal de propagation.
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A la réception, le signal recu subit la démodulation OFDM, puis le désétalement par le code
approptié, afin de retrouver le symbole d'origine. La figure 1.5 présente une chaine de
communication basique MC-CDMA pour un seul utilisateur.

EMETTEUR (utilisateur u)
Préfix
cycliqu .
: Série Parallély | (%)
— PPy IFFT / :
{x"o.‘. x4 x"N_I}: Paralléle Série
Codeur | - | —
CDMA

o 1 Paraliéleq—
{——— ZZ [ ... c"L,,]‘—‘ / FFT

Série

Décodeur
CDMA

I o B

RECEPTEUR

Figure 1.5 : Chatne de communication simplifiée MC-CDM.A (mono-utilisatenr)

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 a chaque utilisateur est préservée si tous les utilisateurs émettent de fagon
synchrone et sont affectés par le méme canal de propagation, ce qui fait de ce systéme un
candidat intéressant pour le sens descendant d'une chaine de communication sans fil.
Cependant, on note parmi les principaux désavantages la présence d'un PAPR important et
une forte sensibilité au bruit de phase du systéme.

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 'OFDM et du DS-
CDMA. Cette fois-ci, I'émetteur est constitué par un systéme de transmission OFDM, sur
lequel est appliqué un étalement de type DS-CDMA sur chaque sous-porteuse. A la
récepton, on applique une démodulation OFDM 2 chacun des symboles OFDM ainsi
créés, puis un désétalement.
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La figure 1.6 montre un schéma de transmission basique MC-DS-CDMA mono-utilisateur.

EMETTEUR (utilisateur u)

Codeur CDMA

[ C"ui | Préfixe
C}’C :
Série Parallele ; Su(t)
— P IFFT / =
Xy X, %} | Paraliéle Série
Décodeur CDMA
Paralleld€— FFT Série < i
: / 1 | / :
(X, X, X, Y | Série —L—Z[c",,... ] Paralleld | .

RECEPTEUR
Figure 1.6 : Chaine de commmnication simplifice MC-DS-CDMA (mono-utilisatenr)

A la différence du MC-CDMA présenté auparavant, le systeme de transmission MC-DS-
CDMA tire parti de la diversité temporelle. Cette technique offre I'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 particulictement pour le lien montant de la

transmission. Cependant, l'inconvénient majeur de ce systéme téside 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 mod¢les

1.I1.1 Instabilités de fréquence de l'oscillateur : les
origines physiques

La stabilitt de fréquence d'un oscillateur dépend des vatriations 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 4 dire que le signal reste
parfaitement périodique. Cependant, tout systéme physique subit des perturbations
inhérentes aux caractéristiques propres des matériaux. Ceci aboutit 2 l'apparidon de
phénomenes 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 4 la conduction varie
de fagon aléatoire, bien que la valeur moyenne de ce nombre soit une constante qui dépend
de la matiére et du courant qui la parcourt. Il en résulte une variation aléatoire du courant
dont la valeur efficace est proportionnelle 4 la racine carrée du courant qui traverse le semi-
conducteur.

Le courant efficace du bruit est donné par :

In=*/2quB (1.6)

avec ¢=1,602.10"" Coulomb, la charge de I’électron, B la bande passante en Hertz et I, le
courant continu dans la jonction en Ampéres.

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

Bruit additionnel BE en 1/f ('flicker noise”)

Pour certains types de composants électroniques comme les semi-conducteurs, le bruit
présente une dépendance spectrale en basse fréquence du type 7/f Cette dépendance n'est
que pardellement expliquée. Ce bruit en 7/f est principalement da a4 des phénomeénes de
surface et dépend fortement de la technologie employée.
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Chapitre 1 : Chaine de communication numérique et bruit de phase

Le bruit thermigne

Dans un conducteur, les électrons sont soumis a des mouvements aléatoires (agitation
thermique) qui produisent une vatiation de potentiel (également aléatoire) aux bornes de ce
conducteur. Ce phénoméne génére une tension aléatoire, dite tension de bruit, dont la
valeur efficace est proportionnelle 4 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 :

U,=V4kTRB 1.7

avec £ = 1,38.10% Joules /Kelvin, la constante de Boltzmann, T la 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 a haut débit sans fil, on constate l'apparition
d'un terme de déphasage aléatoire qui déforme le signal : cette perturbation est un
phénomene connu sous le nom de bruit de phase. Il convient 4 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 cotrespond 4 l'une des architectures
les plus simples d'oscillateur local. La résistance R du citcuit 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 w, par 1/ \f[:E . Ces
composants actifs (ainsi que la «résistance») générent les différents bruits décrits
précédemment qui vont perturber la transmission.

Actifs

LL Y
2‘ I.,_C Vol : Composants

Circuit LC  Dissipateur
Figure 1.7 : Modéle géinérique d'oscillatenr LC

Examinons a présent le phénomene dans U'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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Chapitre 1 : Chaine de communication numérique et bruit de phase

asymptote circulaire, du fait de la nature périodique du systéme. Tout état du systéme sera
amené a plus ou moins longue échéance 2 suivre la trajectoire de ce contout limite.

----.._ Régime transitoire

Y

" Régime transitoire

Cercle limite
f (régime permanent)

Figure 1.8 Contour kipite dans lespace 171
En présence de bruit, I'oscillateur subit deux types de perturbation :

- la perturbation d’amplitude, qui est relativement peu conséquente du fait de la tendance
du systéme 2 retourner au contour limite (et par la-méme, 4 compenser tout allongement
du rayon d’amplitude).

-> 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 systéme se tetrouve donc
disposé aléatoirement sur le contour limite : c'est le phénomene de diffusion de phase.

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

V(1)=V g5 (0o 1+ (1)) (1.8)

avec

V5 : amplitude nominale de la tension de créte
wp : pulsation nominale de I'amplificateur
o(?) : déviation de phase par rapport a la phase nominale 2zf7 .

On définit donc linstabilité de phase d'un oscillateur par sa déviation de phase instantanée,
qui peut elle-méme étre définie en terme de retard instantané x(2) :
4
x(n)=20

ST 1.9)
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Chapitre 1 : Chaine de communication numérique et bruit de phase

Enfin linstabilité de phase peut étre définie par la densité spectrale de fluctuations de
phase, ¢,,(f) (exprimée en rad®/Hz)

_o°(f)
Vool /12552 (110)

avec ¢ff) la transformée de Fourier de la déviation de phase ¢(z), et BP la bande de
fréquence du systeme de mesure exprimée en Hz.

Cette derniére 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 Lf). 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
rad?), on approche la pureté spectrale du signal L(f) et la densité spectrale de puissance du
bruit de phase :

L(f)zg“"—;(—f—) (1.11)

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

1.IL1.3 Caractérisation du bruit de phase

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

1.I1.3.1 Le mode¢le en loi de puissance : une caractérisation des
instabilités en fréquence

Plusieurs modéles 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
étre modélisés en terme de densité spectrale de puissance par une loi de puissance 2 5
paramétres. Les instabilités de fréquences sont représentée par la dsp suivante :

S (f): Z hcxfa O<f<fh (112)

y a=-2

0 f=75
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Chapitre 1 : Chaine de communication numérique et bruit de phase

Avec f, la fréquence limite pout laquelle on considére le bruit de 'oscillateur

Le paramétre o prend donc les valeurs entieres comprises dans l'intervalle [-2 ; 2]. Chaque
valeur va caractériser un phénomene de bruit particulier. b, est caractéristique d'un niveau
de bruit mesuré en f* On trouve généralement que pour un oscillateur donné, S,(f) est la
somme de deux ou trois termes, les autres étant négligeables.

Le tableau 1.1 reprend les différents bruits représentés par le paramétre o :

Marche aléatoire de fréquence |Environnement de l'oscillateur
B (température, vibrations, chocs)
-1 "Flicker" de fréquence Pas bien déterminée, mais probablement
da au résonateur dans le cas d'oscillateurs
4 quartz.
0 Bruit blanc de fréquence Soutces de bruit blanc additif internes
(bruit thermique)
1 "Flicket" de phase Bruit ajouté par des composants

électroniques (sorties d'un amplificateur
par exemple)

2 Bruit blanc de phase Soutces de bruits blancs additifs externes
a la boucle de l'oscillateur

Tablean 1.1: Classification des différents types de bruits

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

II est possible de caractériser I'évolution d'un processus aléatoire dans le domaine temporel
pat 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
g >Sique,
patr le modele en loi de puissance : la variance augmente en effet lorsque le nombre de
données de mesures augmente. Pour pallier ce probleme, une grandeur a été introduite afin
- .g . ? g -
de caractétiser le bruit de phase dans le domaine temporel : c'est la vatiance d'Allan

[Wall86], [Barn71].

La variance d'Allan est issue de la définition de la vatiance 4 deux échantillons, dont elle
constitue un cas particulier (nombre d'échantillons fixé 4 2, moyennage sur un trés grand
nombre d'échantillons). Il existe des vatiantes de cette unité de mesure : la variance d'Allan

avec "ovetlapping", et la variance d'Allan modifiée.

Cette grandeur permet de s'affranchit de plusieurs problémes inhérents au calcul de la
variance classique :

- La convergence est assutée pour tous les types de bruits observés dans le domaine des
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Chapitre 1 : Chaine de communication numérique et bruit de phase

oscillateurs, la ou l'approche classique de calcul de variance conduit souvent 4 la
divergence.

- Elle se révele relativement facile 2 calculer

- Elle peut se transposer dans le domaine fréquentiel, du fait de relations issues du modele
en loi de puissance. Ces relations sont décrites dans [Alla97].

1.11.4 Modg¢les de bruit de phase

Nous présentons dans cette partie quelques modeles employés dans le cadre de l'étude du
bruit de phase dans le domaine des communications numériques. Nous nous attatdons plus
particuli¢rement sur le modeéle de Wiener-Lévy, qui constitue le modéle de bruit de phase
que nous utilisons dans la suite de cette étude.

1.I1.4.1 Le modéle de Tikhonov

Ce modele n'est pas a proprement parler un modéle de génération de bruit de phase. En
effet, il ne s'agit pas ici de proposer une modélisation du bruit de phase lui-méme, mais de
l'erreur de phase 2 la sortie d'une boucle 4 verrouillage de phase (PLL : Phase Locked Loop
en anglais) par une densité de probabilité de Tikhonov. Les études de performances
publiées [Leib87], [Some95], 4 propos d'un bruit de phase résiduel présent en entrée d'une
PLL d'ordre 1 ou 2, emploient l'appellation de "modéle de Tikhonov" par analogie avec
cette loi.

On définit la distribution de Tikhonov d'une erreur de phase ¢ (de vatiance o ) par :
pcos (&)
e

=50 (1.13)

p(e)

1
Avec p=;2- et Ip() la fonction de Bessel modifiée d'ordre 0.

€

Pour de faibles variances de phase ( O'§<5 .107* ), la distribution de Tikhonov peut étre
approchée par une distribution Gaussienne :

€
1 203

ple)= e
V21T O’i

(1.14)

1.11.4.2 Modélisation par filtrage d'un bruit blanc

Une autre approche plus orientée "systéme" peut étre employée afin de modéliser 'effet du
bruit de phase. Cette méthode est basée sur la connaissance de la densité spectrale de
puissance S,(f). Le principe de ce modéle proposé par [Daff93] consiste alors a filtrer un
bruit blanc de spectre B(f) par un filtre dont le module au carré de la fonction de transfert

22



Chapitre 1 : Chaine de communication numérique et bruit de phase

H(f) approche le gabarit de la densité spectrale de puissance du bruit de phase a étudier
(Figure 1.9). Soit :

|H (=S, (f) (1.15)

Le bruit blanc B(f) sera composé d' un signal a phase aléatoire et 4 densité spectrale de
puissance constante quelque soit la fréquence. Par exemple, on peut prendte B(f)=¢”, avec
@ uniformément répartie entre [-m;n] .

1l suffira alors de prendre la transformée de Fourier inverse de l'expression H(f).B(f) afin
d'obtenir les valeurs des coefficients de bruit de phase. :

@ ()=TF"(H(f).B(f)) (1.16)

s(?) (signal a transmettre)

v

e’® )

H
OD—» 9 —> 9() ~—> i)

Figure 1.9 : Bruit blanc filtré : principe
1.11.4.3 Le modéle de Wiener-Lévy

Tout d'abord utilisé dans la caractérisation du bruit de phase lots de transmission pat fibre
optique, ce modele s'est révélé étre un indicateur exploitable ces derniéres 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 systéme considéré.

L'un des principaux avantages de ce modéle 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'integrent facilement dans le cadre
d'une étude analytique du comportement du bruit de phase du systéme.

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 obsetve 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 qua la fin du XIXe siécle que Pon découvrit qulil s’agissait dun mouvement
aléatoire. Karl Pearson (1857-1936) en proposa un modéle treés simple en comparant le
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mouvement des molécules avec celui d’'un homme ivre, qui, marchant en ligne droite sur
un metre, changerait au hasard de direction tous les métres. Avant Brown, Buffon et
Spallanzani avaient déja remarqué ce mouvement qu’ils pensaient lié 4 la vie.

En 1905, Einstein a montré que ce mouvement pouvait étre expliqué par des collisions
avec des molécules présentes dans le fluide. Einstein a alors construit un modéle
mathématique de ce phénoméne que I’on a appelé le mouvement Brownien.

1.I1.4.3.2 Analogie entre mouvement Brownien et bruit de phase des
oscillateurs

La figure 1.10.2 montre un exemple de la diffusion de phase décrite précédemment dans le
cas ou 'on considére un systeme de 7 oscillateurs identiques 2 celui de la figure 1.7.

I =
T
@ }Z ‘%*D_FZ
S~ 4
n 70
® opvﬂ» o@ -

Pp.0) Plg,1) Plp,1)
© i‘s(w 4/%\2% ik
L .

v 0 ¢ 5 ¢

Figure 1.10 (a) diffusion de phase dans Uespace des états, (b) dans le domaine tempore! (c) évolution de la densité de
probabilité de ['étalement temporel de la phase

Le phénomeéne de diffusion dans le domaine temporel est représenté figure 1.10b :
initialement, tous les signaux possédent un état de phase initial. Aprés 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 patalléle, on peut établir au vu de ceci la densité de probabilité de I’étalement temporel
de la phase P(p,2), qui représente la probabilité d’étre a ’état ¢ a l'instant # En reprenant
Iexemple de la figure 1.10.a, on a P(p,0)=d(p). Au bout d’un certain temps, 'impulsion va
s’élargir du fait de la diffusion de phase. On montre que, si la diffusion de phase est due a
un bruit blanc, la variance de ¢ est donnée par :

ol,=2Dt (1.17)
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Chapitre 1 : Chaine de communication numérique et bruit de phase

La constante de diffusion de phase D va indiquer la rapidité avec laquelle la diffusion de phase va
se propager. Ce parametre sera le seul parameétre qui caractérisera le bruit de phase d’'un
oscillateur sujet au bruit blanc.

Prenons '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 Dy
de cette particule est donnée par la relation d’Einstein :
kT 1

T (1.18)

sensitivité Friction (perte d'énergie)

sensitivité

Friction (perte d'énergie)

Tigure 1.17 : Parallele entre parﬂm/ebmwnienne et oscillatenr L.

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

va représenter la sensibilité de la particule Brownienne aux perturbations.

Le facteur

En résumé, la constante de diffusion peut étre déterminée uniquement dans le cas ou 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 méme fagon que le mouvement de la
particule), et identifient une friction et une sensibilité équivalente. Le tableau 1.2 décrit ce

patalléle :

Tablean 1.2: Analogie entre la diffusion d'une particule Brownienne et celle d'un oscillatenr LC

Req=R||R,||---||Ry représente la résistance équivalente de bruit constituée par toutes
114 N IEp q p

les sources de bruit du circuit, l'indice de R correspondant a la résistance de perte de

l'oscillateur LC déctite dans la figure 1.7.
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On aboutit dans [Ham03] 4 I'éctiture de la constante de diffusion de l'oscillateur D :

1 5,7 w,
= 1.19
v, € 0 1

Ou P=RCuw, 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 petmettre
d'utiliser la modélisation mathématique du mouvement Brownien (et donc, par la-méme,
du processus de Wiener) afin de caractériser I'impact du bruit de phase sur le systéme.

1.11.4.3.3 La matrche aléatoire

Considérons l'exemple d'un déplacement d'une personne déterminé par une piéce de
monnaie que l'on lance toutes les T, secondes. La personne fera alors un pas de longueur /
vers la droite si la piéce retombe du c6té pair, et un pas de longueur / vers la gauche si la
piéce retombe du c6té impair.

Le processus ainsi créé consiste en une fonction discréte de type escalier, qui présente des
discontinuités tous les #T,, et qui démarre a 7=0. La résultante est donc stochastique, car les
échantillons de cette fonction dépendent du nombre de "faces" et de "piles" du systéme.
On désigne ce type de fonction par I'appellation "marche aléatoire".

Examinons a présent les propriétés statistiques de cette fonction, (que l'on désigne par x(2)).
On réalise # lancers de piéces, et on considére que I'on obtient £ faces et #-£ piles. On peut
alots évaluer la position de la personne a l'instant #T,
x(nT,) = kl- (n— k)

= (2k - n)l (1.20)

= ml

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

Estimons maintenant la probabilités d'obtenir £ faces

P{x(nT,)= ml}=(Z)% (1.21)

x(nT,) peut également étre exprimée sous la forme d'une somme de probabilités
élémentaires :

x(nT )=x,+x,+...+x, (1.22)

Ici, x, correspond 4 la distance associée au niéme tirage, soit une valeutr comptise entre I /
Attendu que les variables x;, sont des variables aléatoire indépendantes de moyenne nulle et
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de variance E [xi]=l ? il devient dés lots aisé d'en déduire que :
E[x(nTe)]=0 (1.23)
E[X*(nT )]=nl’ (1.24)

Pour une nombre # trés grand, le théotréme de DeMoivre — Laplace montre que :
(k=rnp)*

n\ _k _n—k 1 “Onpq
e ———— ¢ 1.25
(k)p 1 V2 1npgq (129)

En posant p=¢=0.5 et en rappelant que »=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

-m

P(x(nTe)=ml)=——n+T/5 e ™ (1.26)

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

—X -

g(X)=\/-21—TreT (1.27)

et son intégrale :
X

G(x)”—-%_[oe

__yZ
2 dy (1.28)

On peut alors rematrquer que :

P(x(t)=ml)=G(—m—) (n—1)T <t<nT, (1.29)

Vin)
1.11.4.3.4 Le mod¢le de Wiener-Lévy

Le modéle de Wiener dérive du mouvement Brownien. Il consiste 2 examiner le passage a
la limite de la marche aléatoire pour 7 tendant vers l'infini lorsque T, tend vers 0. Nous

avons vu que :
2

E(xz(z))znf:tTi (1.30)

€

Posons pour cela :

s’=aTe (1.31)
Le processus de Wiener est défini par :
wlt)=lim x(¢
(1) lim (1) (1.32)
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Posons maintenant g=s et #=#T,. On peut écrire que

m zls z

) VIT) o) (1.33)

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

P(w(t)<z)=G(

z

NET (1.34)

La densité de probabilité cortespondante f{w,2) de w(2) est donc normale de moyenne nulle
et de variance of:

2
—Z

_ 1 2ot
flz,t)= \/____(znm)e (1.35)

Dans le cadre de notre étude, i est facilement démontrable que la fonction
d'autocorrélation d'un processus de Wiener w(?) s'écrit :

| R, (1, t,)=min(t 1,) (1.36ﬂ

Considérons l'accroissement w(#+1)-w(?) avec 720. On monttre que la moyenne et la variance
de cette variable sont respectivement égales 4 :

E[w(t+1)=w(¢)]=0 (1.37) )

Bl )= w(0)]=0 =] 139)

L'accroissement considéré est également une gaussienne de moyenne nulle et de variance
a7,

1.I1.4.3.5 Application au cas de l'oscillateur : une DSP de type
lorentzienne

Calculons a 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(f)z ej(w,,r+6(t)) (1 .39)

Avec wo=27f; la pulsation de l'oscillateur et 6(2) le bruit de phase de I'oscillateut, caractérisé
par un processus de Wiener-Lévy, dont les caractéristiques sont décrites dans le paragraphe
précédent.
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Nous allons calculer la fonction d'autocortélation R,.(z) de 1/(?) :
Ry (1)=E[V (t+7)7" (1)} (1.40)

Aprés quelques manipulations, on aboutit 4 :
RVV(T)___eroTE[ ej(9(1+f)-9(t))]
_—

Rss(7)

(1.41)

Notons R,(7) la fonction d'autocorrélation du bruit de phase. La vatiable 6(#+17)-0(2) est une
variable gaussienne de moyenne nulle et de variance a|z|. R, (z) est similaire 2 la fonction
caractéristique, dont les propriétés sont présentées en annexe A.2.

De ce fait, on obtient :

_ o]
Ry (T)=e 2 (1.42)
Aprés transformée de Fourier, on aboutit 4 la densité spectrale de puissance ¢,,(f) :
4 1
1+( nf ) : (143)
o

Cette expression est connue sous le nom de spectre lorentzien ou lorentzienne, dont
f=o/2r représente la latgeur de bande bilatérale de ce spectre 4 -3dB.

On en déduit I'expression de 1a DSP de la porteuse :

2 1
v, (f)= p

La pureté spectrale L, (f) du signal 1/(#) s'écrit alors :
_w ()1 1

2 _ 2
n31+(2fﬁf"> (1.45)

La densité spectrale d'un bruit de Wiener Lyy(}) (ie L. (f )f0=0 ) est défini par un
spectre lorentzien de largeur de bande bilatérale 2 -3dB §:

L S S
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En échelle logarithmique, cela correspond a une pente en 1// L'utilisation d'un bruit de
Wiener pour caractériser le bruit de phase permet donc de simuler le comportement d'un
oscillateur local soumis 4 un bruit blanc de fréquence. La figure 1.12 donne une
représentation de la pureté spectrale du bruit de phase de type Wiener Lévy.

Pente en 1/

Spectre du bruit

(-3dB) de phase

B2 f
Figure 1.12 : Repriésentation de 1(f) pour un bruit de phase de type Wiener-Liévy

On constate que pour un volume d’énergie constant, la forme de la lorentzienne est
d’autant plus éralée autour de la fréquence centrale de Poscillateur, distribuant de ce fait
I'énergie de fagon plus large autour de la fréquence centrale et causant par conséquent plus
d’erreur concernant le calage sur la fréquence de référence. Le rapport /2 au lieu de g sur
la figure 1.12 provient du fait que l'on passe d'une largeur de bande bilatérale a une largeur
de bande monolatérale.
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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 commengons notte étude sur le bruit de phase par un travail sur I'influence du choix
de limpulsion de mise en forme. En effet, la plupart des études sur le bruit de phase
considétent une impulsion de mise en forme de type rectangulaire (par exemple [Musc95],
[Poll95], [Some95], [Tomb98], [Tomb99], [Wu04]). Cette impulsion, par sa limitation dans
le domaine temporel, présente 1'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 critére 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 I'étude un systtme monoporteuse a bande limitée
dans un contexte monoutlisateur. L'interférence d'accés multiple étant inexistante, les
pertutbations du signal émis sont modélisées par un bruit additif blanc gaussien et par un
bruit de phase, toutes les autres soutces de dégradation étant négligées.

On examine dans un premier temps le cas de '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 ttansmis. 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
distotsion multiplicatif résultant daG au bruit de phase. Elles nous serviront de référence
dans I'étude d'autres systémes de transmission plus complexes.

Ensuite, nous étendons cette étude au cas plus réaliste ou des filtres RRC sont utilisés au
niveau de '"émission pour la mise en forme de I'impulsion et au niveau du récepteur pour le
filtrage adapté. Nous proposons une étude nouvelle sur l'influence de ces filtres 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 systéme

Le modele en bande de base du systéme de transmission considéré est représenté sur la
figure 2.1.

_________________________________ EMETTEUR = .
Oscillateur !
bt . — s(t)Local :
oo | X ¢ :
[-1] o - A P
Source Modulation Filtre de mise en
,,,,, binaire ~ forme
Bruit n()
________________________________________________ AWGN é;
: Oscillateur
; Local
i Qo0 A @k
e Ay HE
: Démodulation Filtre ;
,,,,,,,,, (decision)  adapté -
RECEPTEUR

Figure 2.1 : Modéle en bande de base du systéme de transmission

Une source génére des éléments binaires 4;,avec un débit D,=7/T,. Le modulateur associe 2
chaque groupe de 7 bits un symbole x; choisi parmi I'ensemble des M=2" symboles de la
constellation associée a la modulation selon un codage de Gray [Proa95]. Ces symboles
déliveés avec un débit D,=7/T,=D,/m sont ensuite mis en forme par un filtre de réponse

impulsionnelle g(7).

Le signal en sortie du filtre s'écrit :

s(t)—i O(t—kT ) i x,g(t—kT) (2.1)

k=0 k=0
ou 'opérateur * désigne l'opération de convolution.

Le signal s() ainsi obtenu est perturbé par l'oscillateur local situé au niveau de I'émetteur qui
délivre le signal bruité ¢*¥, ou 6,(2), le bruit de phase, est un processus de Wiener-Levy de
moyenne nulle et de variance 278, | #| Puis il est transmis a travers le canal de propagation et
un bruit blanc gaussien #(#) de variance 0,7 s'y superpose. A la réception, ce signal bruité est
affecté 4 son tour par le bruit de phase de l'oscillateur local situé au niveau du récepteur
¢" o 6,(2) est un processus de Wiener-Levy de moyenne nulle et de vatiance 278,{¢|. Le
signal ainsi obtenu 7(?) s'éctit :
H=[s(6) " +n (1)) =s(r)e”* V4 n(1)e’ " (22)

Ou 6(z) =01 +0.(2) est un processus de Wiener-Levy de moyenne nulle et de variance
278 |¢|. Les deux bruits de phase présents au niveau de I’émetteur et du récepteur étant

33

N



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

indépendants, f=f+f. Le bruit de phase présent dans l'ensemble de la chaine de
transmission est donc matérialisé par un seul terme cottespondant 4 la contribution des
différents oscillateurs locaux. A la fin de chaque symbole, le décalage de phase (y compris
le déphasage en cours dd au bruit de phase) est supposé étre correctement détecté et
éliminé par le systéme de récupération de la porteuse implanté au niveau du récepteur. En

conséquence, 9(kT,)=0, et le support temporel du bruit de phase est de durée T..

Remarquons que dans un systéme centralisé, I'oscillateur local situé au niveau de la station
de base ou du point d'acces, via lesquels s'effectuent les communications, est d'un coft plus
élevé que celui des oscillateurs implantés dans les terminaux, et de ce fait présente une
meilleure stabilité. Le bruit de phase qu'il génére est en général négligé par rapport a celui
généré au niveau des terminaux. Dans ce cas, 0(2) se réduit 4 6,2) dans le cas d'une liaison
montante et 2 6,(#) dans le cas d'une liaison descendante.

Ce signal est ensuite filtré par le filtre adapté a la forme d’onde de réponse impulsionnelle
£'(-2) (ou " désigne le complexe conjugué) :

y(t)=r(xg" (—0)=(s(t)e’ " 4n(r)e " V)xg" (1) (23)
y(f)=(:; xkg(t—kTs)e"’"))*g*(—t) +Hn(1)e" ) xg*(~1) (2.4)
J’(l‘)=j: jo xkg(u—kTS)eje(")g*(u—t)du—I-In(u)ejg’(u)g*(u—t)du (2.5)

Puis le signal est échantillonné tous les intervalles de temps T, Aprés échantillonnage a
l'instant £T,, la variable de décision s'écrit :

+% +4x

yk=y(kTs)=f z xk.g(u—k'T:)eja(")g"(u—kT:)du+f n(u)eje'(")g* (u—kT,)du (26)

<0 pr=@

2.2 Cas d'une impulsion rectangulaire

Dans un premier temps, nous considérons une impulsion de mise en forme rectangulaire de
durée T. Cette impulsion est intéressante dans le cas d'un canal idéal a bande passante
illimitée. Sa durée limitée permet de simplifier et d'accélérer les simulations, elle permet
aussi de mener un certain nombre de calculs 4 terme et d'aboutit 4 des expressions
analytiques exactes. Clest d'ailleurs la raison pour laquelle elle est latgement utilisée.
Cependant, elle ne respecte pas le critere de Nyquist et introduit de linterférence entre
symboles dés que l'on considere un canal réel 2 bande limitée.

Dans ce cas, la réponse impulsionnelle du filtre de mise en forme g(#) s'écrit :

1
— t€l0,7,
gln= 31, 77 [0.7.] (27)
0 sinon
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Figure 2.2 : Moyenne et variance du module de oy en fonction de BT,

Lorsque la puissance du bruit de phase est forte, c'est 4 dire lorsque la probabilité que le
déphasage soit supérieur 4 1 est non négligeable, la distribution de a, se disperse sur le
cercle unité et en conséquence l'atténuation moyenne croit d'abord trés progressivement
pour AT, comptis entre 102 et 10, puis plus rapidement jusqu'a atteindre 0,63 pour AT, =1.
Dans le méme temps la variance augmente de plus en plus rapidement avec f1, dans une
propostion quasi-linéaire en échelle logarithmique.

Pour une puissance de bruit de phase faible, c'est 4 dire pour 1,<10? le signal transmis
n’est quasiment pas atténué. La variance du module étant trés faible, on peut assimiler
P'atténuation a4 une constante proche de 1. Notons que cette atténuation, qui entraine une
réduction du rapport signal sur bruit, est source d'erreur dans le cas d'une modulation
d'amplitude.

Intéressons-nous a présent a 'argument du terme multiplicatif oy, donc au déphasage qui
s’applique sur le symbole transmis. Sa moyenne est nulle, la figure 2.3 montre I’évolution de
sa vatiance en fonction de ST, Dans le cadre d’une modulation de phase, ce déphasage a
une répercussion importante sur les performances en terme de taux d'etreur binaire.
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Figure 2.3 : Variance de [ argument du terme og en fonction de 87T,

Le modéle de Wiener étant caractérisé par une variance croissante en fonction du temps,
on observe naturellement une relation linéaire entre la variance du déphasage et ST, Pour
BT,<107? la rotation de phase reste trés modérée (écart-type inférieur 4 0,15).

2.2.1.2 Propriétés statistiques des parties réelle et imaginaite de o

Les moyennes et variances de la partie téelle apor et de la partie imaginaire aygde ap peuvent
se calculet directement 4 partir des propriétés statistiques d’un processus de Wiener-Lévy.

E[O‘ole[o‘om]+jE[o‘03]="]1~—fE[eje([)]dt (2.15)

En faisant intervenir la fonction caractéristique de la variable aléatoire gaussienne 6(7),
comme détaillé dans l'annexe B, la moyenne de o,s'éerit :
~1r BT,

E[a0]= l—e

AT (2.16)

Par identification, on en déduit les moyennes de la partie réelle apa et de la partie imaginaire
ogg de oy

1-e ™
E[a‘”‘]*;B—TX— (2.17)
E[ogs)=0

Les variances sont définies par :
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Var(cxom)=,15'[0(§‘R]—E[o(w]2
Var (ay5)=E| oty |~ [0t (2.18)

=0

Les puissances des parties réelle et imaginaire de 0% s'écrivent :
o

T, T,
E[ol,]=E }13[ cos(0(r))dt [ cos(8(¢")dt’ (2.19)
s 0 0
I T, T,
E[(xgj]=E %fsin(@(t))dtfsin(e(t’))dt’] (2.20)
s 0 0
En utilisant les formules d'Buler, les expressions deviennent :
T, T,
E[“ém%# f f (E[ei(e(x)+e<t'))]+E[e—j(e(x>+e<r'))]+E[ej(s(:)—e<r'))]+E[e—ﬂe(z)-e(z'))])dt dr' (221)
s 00
1 T, T,
2 11 Jle(a)+6(")) —i(eHe(t )] _ Je(n-e()] _ -j(@l)-6(r)) '
E[(XOG] 4T§.!£(E[e ]+E(e ] E[e ] E[e ])dtdt (2.22)

Comme précédemment, en faisant intervenir la fonction caractéristique, mais cette fois-ci
des deux variables aléatoires gaussiennes 0(z)+6(¥) et 0(2)-6(¢'), comme détaillé dans l'annexe
B, on obtient :

2 1 —4mpBT, —r BT,
E[aw]_———lz(nﬁ - )Z(e +8¢7 4127 BT, —9) (2.23)
1 —47 BT, ~mBT,
E|d |[s—————|-e" " +16e "+ 12 BT ,~15

Finalement, les variances de oy% et de ayg s'écrivent :

1 —4m BT 21 BT, - BT,
Var («,,)|=———le ‘—12e *+32e ‘+12w B T,—21 .
(GXggr) 12(1731":)2( B ) (2.25)
]- -4npT, ~1r BT,
Var(o,q)=——=|—¢ +16e " +12mBT,~15 .

Les moyennes et variances des parties réelle et imaginaire du terme multiplicatif oy sont

représentées sur la figure 2.4 en fonction de la largeur de bande normalisée §T..
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Figure 2.4 : Moyennes et variances des parties réelle et imaginaire du terme oo en fonction de 51,

Pour des valeurs de ST, inférieures a 0,01, la moyenne de ogg reste pratiquement égale 4 1.
Ensuite cette moyenne va diminuer, d’abord trés progressivement entre 0,01 et 0,1, puis

plus rapidement jusqu’a atteindte 0,3 pour fT,=1. La distribution du bruit de phase étant
paire, la moyenne de aygest nulle.

Pour des puissances de bruit de phase faible, la phase est approximativement distribuée sur
l'axe imaginaire. En conséquence, la variance de aog est beaucoup plus faible que celle de
apg . Pour une valeur de 1,=0,01, la variance pour la partie imaginaire est de 2.107?, alors
que pour la partie téelle, elle est égale 4 3.10* 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 ST, croissant, la variance
augmente linéairement (en échelle logarithmique) avec le rapport §T..

2.2.1.3 Distribution des parties réelle et imaginaire de o,

Dans le domaine des radiocommunications, le probléme du bruit de phase est le plus
souvent étudié sous 'hypothése d’une faible variance du bruit de phase : Og’<<I, ce qui
permet d'utiliser I'approximation suivante : ¢#=7+40() et de simplifier nettement I'étude
statistique du terme multiplicatif &y qui s'écrit alors :

T.\'
0‘0=0‘091+j0‘03§1+j?1'_[9(1)dt (2.27)
s 0

Dans ce cas, la partie réelle aygest une constante égale a 1 et la partie imaginaire oy g est une
variable aléatoire gaussienne, issue du filtrage linéaire de la variable aléatoire gaussienne 6(z).
Cependant cette hypothése n’est pas toujours vérifiée en pratique. Pour déterminer les
propriétés statistiques dans le cas général, nous avons utilisé une approche numérique de
facon a estimer les distributions des parties réelles et imaginaires de . Les figures 2.5 et 2.6
représentent les densités de probabilité obtenues pour différentes valeurs de §T.
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Figure 2.5 : Densités de probabilité empiriques de la partie réelle de ay pour différentes valeurs de £T,
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Figure 2.6 : Densités de probabilité empiriques de la partie imaginaire de og pour différentes
valenrs de 1. Comparaison avec la loi gaussienne de méme moyenne et de méme variance.

On constate que pour des valeurs faibles de fT,, la densité de probabilité de la partie

imaginaire de oy présente une forte similitude avec une loi gaussienne. Cependant nous
avons vérifié qu'a partir de F1,>0,02, elle ne peut plus étre assimilée 4 une gaussienne.
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2.2.2 Performances

La démarche adoptée pour calculer la probabilité d’erreur a partir de la variable de décision
% est décrite dans I'annexe C. Le taux d’erreur binaire est obtenu 2 partir des expressions

établies dans cette annexe, dans lesquelles & =g,’.
2.2.2.1 Performances du systéme dans le cas d'une modulation BPSK

La figure 2.7 représente la probabilité d'erreur binaire en fonction du rapport signal sur
btuit exprimé sous la forme Eb/NO pour différentes valeurs de la largeur de bande
normalisée T, La courbe correspondant 2 la petformance obtenue en I'absence de bruit de
phase dans un canal AWGN est représentée en référence.

10°

107
m ......
& 10°
10 = BT, =02
Fl - BT, =0.1
Fl - B7, =0.07
i — BT, =0.05
10%y + BT, =0.03
Fi =~ BT, =0.01
i =~ Sans bruit de phase
10-6 : : :
0 2 4

Eb/NO (en dB)

Figure 2.7 : TEB en fonction du rapport Eb/INQ pour plusienrs valenrs de 8T, (modulation BPSK)

Pour un faible Eb/NO, le bruit thetmique domine, et la dégradation due au bruit de phase
n'est pas trés marquée. Lorsque Eb/NO augmente, on observe une nette différenciation des
performances avec l'augmentation du rapport 7, la rotation appliquée au symbole par le
terme «p étant de plus en plus importante. Notamment, la performance se dégrade
nettement dés que §T, >0,05 avec I'apparition d’une asymptote verticale au niveau du TEB,
qui spécifie les performances du systéme tenant compte uniquement du bruit de phase. En
conséquence, suivant la puissance du bruit de phase, certaines valeurs de TEB ne peuvent
étre atteintes, ceci quelque soit Eb/NO. On peut préciser que le TEB dépasse 102 pour une
valeur de g7, supérieure ou égale a 0,1. Comparée aux modulatons 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 systéme dans le cas de l'emploi d'une
modulation QPSK et 16-QAM

Nous nous intéressons a présent a I'évaluation des performances du systéme pour des
modulations d'ordre plus élevé. A titre de comparaison, la figure 2.8 présente les
petformances des modulations BPSK, QPSK et 16-QAM avec une impulsion rectangulaire
en présence de bruit de phase, pour plusieurs valeurs de §T,. Le cas d'une transmission sans
bruit de phase dans un canal AWGN est représenté en référence.

10"

10? x

A ook
= 10°f

10 e

10} AT, =0

_6 ...................... : :i_i \E ;‘ : "1‘ 1 -6 : ? ‘: : :i i ; \K: 1
0% 2 4 6 8 101214161820 9% 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
Eb/NO Eb/NO

% BPSK
& QPSK
- 16-QAM

==+ Sans bruit de phase (BPSK, QPSK)
- Sans bruit de phase (16 QAM)

10-6 H ! FR FC B i 1
0 2 4 6 8 1012 14 16 18 20
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Figure 2.8 : TEB obtenn en fonction du rapport Eb/INO avec différentes modulations (BPSK, QPSK, 16-0QAM)
pour BT,€{0,005 ;0,07 ; 0,03}, et une impulsion rectangulaire

Par comparaison avec la modulation BPSK, on constate qu'avec la modulation QPSK, les
petformances se dégradent nettement pour un niveau plus faible de bruit de phase. La
modulation QPSK est en effet plus sensible que la modulation BPSK 2 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 107 dés T.=0,03 , alots que la modulation BPSK reste peu affectée pour cette méme
valeur de AT,
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Cette sensibilité au terme multiplicatif o, s'accroit encore lorsqu'on augmente l'ordre de la
modulation (16-QAM) : en effet, dans ce cas, la modulation est non seulement sensible 4 la
rotation appliquée sur le symbole, mais également a l'atténuation. De plus, le domaine de
décision devient plus étroit. Par conséquent, on obsetve un seuil de petformance de 107
pour cette modulation pour fT,>0,005 : la transmission est donc fortement perturbée.

2.3 Cas de I'impulsion RRC

Dans le paragraphe précédent, nous avons supposé la transmission d'impulsions
rectangulaires et un canal idéal a bande passante illimitée. Ces hypothéses nous ont permis
d'établir un certain nombre de résultats statistiques de fagon analytique. Cependant, dans la
pratique, les canaux de communication ont une bande passante limitée et pat conséquent
les impulsions temporelles sont de support infini. Cette propriété est a l'origine de
I'interférence entre symboles (ISI : Inter Symbol Interference en anglais) dont la puissance
dépend de la forme de I'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 AWGN 2 bande limitée, la mise en cascade
de l'impulsion de mise en forme a l'émission et du filtre adapté 4 cette impulsion 2 Ja
réception doit vérifier le critere de Nyquist. La famille de filtres la plus connue satisfaisant
ce critere est la famille des filtres en racine de cosinus surélevé (RRC : Root Raised Cosine
en anglais).

Ce critére ne tient pas compte des imperfections de synchronisation en temps et en phase
du systéme. En ce qui nous concerne, l'existence d'un bruit de phase 4 I'émission et 4 la
réception est a l'origine d'interférence entre symboles qui dégrade les petformances du
systéme.

Dans cette partie, nous proposons une étude de l'influence du filtrage de mise en forme,
\ .

que l'on suppose de type RRC, sur les effets du bruit de phase et les performances du

systéme 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] considérent une
impulsion rectanglaire 4 I'émission et un filtre de réponse impulsionnelle rectangulaire 2 la
réception. Dans [Fosc89], ils examinent le cas ou des filtres passe-bande plus réalistes sont
utilisés au niveau du récepteur, et étudient I'impact du filtrage effectué en réception sur la
distribution du terme multiplicatif «p. Mais les filtres considérés dans la liaison par fibre
optique (filtre RC, filtre RC du second ordre et filtrte 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 I'émission et la réception contrairement aux filtres de
Nyquist. Il n'est donc pas évident de transposer ces tésultats au domaine des
communications sans fil.
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(2.29)), le signal peut s’éctire sous la forme :

yk=0(k(0)xk+x,s1+r]k (2.30)
Avec :
+0
o (m)= | gle—(k+m)T )g" (t=kT )"t , VY meZ (231)
xI.S'IzZ)xr(xk(r_ k) (2.32)
rek
“+o0 o
ne=| nt)g (t—kT,)e’*Vat (2.33)

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

- Le premier terme o,(0) est un terme analogue au terme multiplicatif complexe déctit dans
le paragraphe 2.2. Il introduit une atténuation et un déphasage du symbole utile transmis .
- Le deuxieme terme est un terme additif x5 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, J&¢ terme d’ISI est nul puisque deux symboles successifs ne se
recouvrent pas.

- Le troisiéme terme 7 correspond au bruit blanc additf gaussien. Le bruit de phase
introduit une rotation de phase aléatoire de chaque échantillon de bruit complexe. Le bruit
AWGN conserve ses caractéristiques statistiques, pour les mémes raisons que celles
évoquées dans le paragraphe 2.2 : il reste blanc et gaussien de méme vatiance.

Pour quantifier 'influence de I'impulsion sur les effets du bruit de phase, il faut étudier les
deux premiets termes de distorsion qui dépendent 2 la fois du niveau de bruit de phase et
de la forme de Il'impulsion de mise en forme choisie. En introduisant la réponse
impulsionnelle dans la chaine, les calculs deviennent trés compliqués. Pour cette raison,
nous aurons recours a des simulations pour étudier les propriétés statistiques de ces deux
termes.

Dans le cas d’un filtre RRC, les parameétres caractéristiques de 'impulsion sont le facteur de
rolloff «, le suréchantilllonnage # et la longueur du filtre T. Les impulsions RRC ont été
choisies avec un taux d'échantillonnage 7 =32 et une longueur de troncature T =12 T.
Nous avons vérifié que ces valeurs sont suffisantes pour garantir une bonne évaluation des
petrformances du systéme.

2.3.2 Propriétés statistiques du terme multiplicatif o (0)

Nous nous intéressons ici aux propriétés statistiques du terme multiplicatif «,(0) défini par :
+%

o, (0)= [ |g(e—kT )&V at (2.34)

—c0
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2.3.2.1 Module et argument de «,(0)

La figure 2.10 représente I’évolution de la moyenne et de la variance de x4(0), donc de
atténuation subie par le symbole transmis, en fonction de la largeur de bande normalisée
BT, dans le cas d’un filtre RRC (pour différentes valeuts de o) et dans le cas d’une impulsion
rectangulaire pour comparaison.

HI H
107 10" 10°
ﬂTJ

(a) Moyenne (b) Variance

Figure 2.10 : Moments d'ordre 1 et 2 du module de ou(0) en_fonction de BT,

La figute montre que pour BT, < 107 le signal n’est quasiment pas atténué. La variance du
module étant trés faible, on peut assimiler I’atténuation a une constante proche de 1 quelle
que soit Pimpulsion de mise en forme employée. Lotsque §1,>107, atténuation moyenne
croit avec AT, Dans le méme temps la variance augmente. A partir de T, >107, on
constate une différence suivant la valeur du facteur de rolloff : plus « est grand, plus
'atténuation moyenne est faible car l'aire du lobe central de la réponse impulsionnelle du
filere 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
vatiance de Patténuation sont nettement plus faibles car 'impulsion rectangulaire contient
plus d’énergie que le lobe central d’une impulsion de type RRC.

Intéressons-nous a présent a 'argument du terme multiplicatif a,(0), donc au déphasage qui
affecte le symbole transmis. La figure 2.11 montte I’évolution de sa variance en fonction de
BT, dans le cas d’un filtre RRC (pour différentes valeurs de «) et dans le cas d’une impulsion
rectangulaire. Dans le cadre d’une modulation de phase, ce déphasage aura une
tépercussion importante sur les performances en terme de TEB.
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Figure 2.11 : Variance de 'argument du terme multiplicatf o, (0) en fonction de T,

Globalement on observe une relation quasi-linéaire entre la variance du déphasage et T, ce
qui est cohérent avec la nature du bruit de phase. Les courbes montrent par ailleurs une
différence en fonction de « : le déphasage est un peu moins impottant pour des valeurs de
o plus petites. Cette différence reste cependant assez limitée (40% d’augmentation environ
entre les vatiances des courbes «=0,1 et a=1, pour un méme f7T)). Pour FT, >0,5, cette

différence tend 2 se réduire.

L’impulsion rectangulaire quant 2 elle méne a une plus grande variance du déphasage que le
filtre RRC (environ 100 a 150% d’augmentation selon le parameétre 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 a de moins bonnes
performances lorsqu’une impulsion rectangulaire est utilisée a cause de ce déphasage. On
peut donc en déduire que le choix de 'impulsion influence les performances du systéme.

2.3.2.2 Parties réelle et imaginaire de «,(0)
Nous nous intéressons a présent a Pétude des parties réelle et imaginaire du terme
multiplicatif «(0). Dans un premier temps, nous examinons l'évolution de leurs moyennes

en fonction de la bande normalisée fI,. Nous avons placé a titre de comparaison les
coutrbes obtenues pour l'impulsion rectangulaire.

49



Impulsion de mise en forme et bruit de phase

.

Chapitre 2

JU ) S
Ll e e aa

t ]
b a
4 <+
1 ]
Bl -
1 1
- - — ! L} - —
|||||||||| 1 i I e e

1 1 1
1 1 1
L T " -————
1 1 1
L) ' 1
L) ' 1
] ' ]
] ' '
T
ae-
i oo~

- + [} ] 1

R et et I A A AT

................... (=Rl oo 14

[T dhe

—_,

LI |
) L |
L) LI |
© v ¥ o
o o o o o

*
0.9f-----
0.8f-----
0.7p-----

Figure 2.12 : Evolution de la moyenne des parties réelle et imaginaire du terme multiplicatsf
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lution en fonction de AT, pour les mémes impulsions de mise en forme que
demment.

3

précé

,

Les moyennes obtenues pour les différentes impulsions RRC sont identiques 2 la moyenne
évo

observée pour limpulsion rectangulaire. Les commentaires sur leur évolution sont

identiques au cas de I'impulsion rectangulaire (paragraphe 2.2.1.1).
En ce qui concerne les variances des parties réelle et imaginaire, la figure 2.13 montre leur
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Figure 2.13 : Variance des parties réelle et imaginaire du terme multiplicatif

Cette fois-ci, les courbes correspondant aux filtres RRC sont différentes suivant la taille du
parameétre « choisi. Plus o est grand, plus les variances des parties réelle et imaginaire sont
importantes. Ceci s'explique par le fait que la pattie centrale de la réponse impulsionnelle
du filtre RRC contient de plus en plus d'énergie 4 mesure que le facteur de rolloff
augmente. D'aprés I'équation (2.34), qui indique que le terme «,(0) provient de l'intégration
du bruit de phase par le module au carré de l'expression tempotelle de I'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 parte
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 a elles une

variance plus importante que celles de tout filtre 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

Apres le terme multiplicatif, nous étudions le terme additif xyy correspondant a
linterférence entre symboles, autrement dit a la contribution de tous les symboles voisins
du symbole détecté a l'instant £T :
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=)

x1$1=zxr‘xk(r_k) (2.35)
r=0 .
r#k
Avec:
+c0
x(r—k)= [ g(t—=rT )g"(t=kT )e"Vdt 'r keZ (2.36)

-0

Les coefficients de pondération complexes a(r-£) appliqués aux symboles interférents x;
dépendent du bruit de phase qui affecte P'oscillateur et de Iécart (&) entre le symbole
détecté £ et les autres symboles du systétme OFDM. Ainsi a(7) et ax(-7) pondérent la

contribution des deux symboles directement voisins du symbole considéré.

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

phase. Puisque les symboles x, 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 :

Elx,5]=0 (2.37)

et

O-iYI:EUxIS]F]:gE[l(xk(r_k)r] (2.38)

La figure 2.14 montre Pévolution de la puissance des coefficients de pondération
complexes (ax(7), ax(2), ... , ax(7)) qui représentent la contribution des sept plus proches
voisins du symbole détecté en fonction de fT. pour deux valeurs de rolloff x=0,1 et a=1.

107
10°3
10}y
105k

10°

i o]
Tap o e
= k(z i 107E
- a/e(5) , ~
- ak(g :r} 10-8 1%
- ak?/ o aﬁ
10° = OU) L 7)o
fl — S6mmesy 10° Sommel
| — Total H o — Total ﬁ
10 : e lasd 107
10° 102 10" 10° 10° 10° 107 10°
BT, BT,
(@) a=0,1 G o =1

Figure 2.14 : Puissance des composantes op(z) contribuant @ I'ISI en fonction de BT,
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On observe lexistence d’une relation linéaire, suivant une échelle logarithmique, entre la
puissance des coefficients et ST, pour fT.<0,1. Remarquons que la contribution la plus
significative provient des symboles les plus proches, en particulier les premiers et
deuxiémes voisins. La contribution diminue de fagon plus graduelle pour les voisins plus
distants. Plus précisément, peu de composantes a,(z) ont une contribution significative vis-
a-vis de I'ISL la plus grande partie de l'interférence vient des 6 plus proches voisins pout
«=0,1 et des 2 plus proches voisins pour a=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 ST, pour différentes valeurs du
facteur de rolloff. Comme indiqué précédemment, un systeme utilisant une impulsion
rectangulaire ne fait pas apparaitre d’ISI.
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Figure 2.15 : Puissance du terme d'LS1 en fonction de 5T, pour des impulsions de type RRC

La puissance de I'ISI augmente de maniére significative avec 1. La figure 2.15 indique une
différence notable selon la valeur du parameétre a. La puissance de 'ISI est d’autant plus
forte que le facteur de rolloff est petit. Ces résultats sont cohérents, car lorsque « diminue,
I’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 parametres de I'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 vatiance) que le facteur de rolloff o est petit, mais cette
amélioration s'obtent au détriment de 1ISI; qui augmente dans ce cas de fagon notable.
Nous proposons dans cette partie d'examiner les performances en fonction de la
modulation employée. Nous procédons de la facon suivante :

- Pour chaque modulation, une premiére figure représente les petformances de la
transmission dont nous avons attificiellement supprimé le terme d'ISI. Cela nous petmet
donc d'isoler l'effet du terme multiplicatif et de constater la dégradation engendrée en
fonction de I'impulsion employée et du rapport 5T

- Ensuite, nous ptésentons les performances du systéme obtenues en intégrant 1'ISI, et
donc correspondant aux performances réelles. On peut ainsi estimer l'impact du terme
d'IST sur la transmission, toujours en fonction de l'impulsion de mise en forme employée et
du rappott ST,

Toutes les courbes ont été obtenues par simulation compléte de la chaine de transmission.

Pour plus de lisibilité, nous avons choisi de représenter 5 types d'impulsions RRC, dont les
facteurs de rolloff sont les suivants «=[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 systéme pour 3 valeurs du rapport §T; et

différentes impulsions de mise en forme, en fonction du rapport Eb/NO, en considérant un
systeme sans ISI (figure 2.16.a) et avec ISI (Figure 2.16.b).
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Figure 2.16.a :-TEB en fonction du rapport Eb/INO pour différentes impulsions de mise en forme et différentes
valenrs de BT, (modulation BPSK, sans 151)
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Figure 2.16.b: TEB en fonction du rapport Eb/INO pour différentes impulsions de mise en forme et différentes
valeurs de BT, pour la modulation BPSK

Dans le cas d'un faible bruit de phase (§1,=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 systéme.
Lotsque le terme d'ISI est pris en compte (figute 2.16.b), on ne constate pas de
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changement, les courbes restent toujours confondues : ici I'impulsion de mise en forme n'a
aucune influence sur les performances du systéme (pour les valeurs de TEB considérées).

Lorsque ST, augmente, on constate une différence entre les courbes qui a tendance a
s'accentuer en l'absence d'ISI : les performances du systéme sont meilleures lorsque le
facteur de rolloff est petit. Ce résultat est logique au vu de la figure 2.13 qui montre que
plus o est petit, plus la variance du terme multiplicatif est faible. Dans ce cas, la courbe
correspondant 4 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'invetse au niveau des petformances pour les impulsions RRC : plus « est petit, plus les
performances seront dégradées. L'ISI joue un réle important sur les résultats selon
l'impulsion RRC employée. Notons que la coutbe obtenue pour «a=1 reste inchangée avec
ou sans ISI quelque soit la valeur de ST, considérée : dans ce cas, la puissance de I'ISI est
plus faible et donc I'ISI ne contribue pas 4 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 systéme pout
3 valeurs de ST, et différentes impulsions de mise en forme, en fonction du rapport
Eb/NO, en considérant un systéme sans ISI (figure 2.17.a) et avec ISI (Figure 2.17).
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5] =~ RRC,a=05
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10»6 i i
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Figure 2.17.a :TEB en fonction du rapport Eb/INO pour différentes impulsions de mise en forme et différentes
valenrs de BT, (modulation OPSK, sans IS1)
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Figure 2.17.b “TEB en fonction du rapport Eb/ NO pour différentes impulsions de mise en forme et différentes
valenrs de BT, pour la modnlation QPSK

Lotsque BT, présente des valeurs faibles en regard de la modulation utilisée (i.e courbes
pour fT1,=0,005), on constate des performances différentes en fonction du o considéré,
dans le cas ou seul le terme a,(0) est ptis en compte (Figure 2.17.a). Plus le facteur de
rolloff « est grand, plus la différence est accentuée. Contraitement 4 la modulation BPSK,
la probabilité d'erreur fait intervenir ici la partie imaginaire du terme multiplicatif. D'apres
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 paramétre de rolloff de l'impulsion. Le terme
multiplicatif a un effet perturbateur plus important en QPSK.

Lotsqu'on prend en compte la totalité des perturbations dues au bruit de phase (figure
2.17.b), les vatiations au niveau des performance sont plus faibles et s'inversent. Comme
en BPSK, plus « est petit, plus les performances du systéme sont dégradées. Méme si le tOle
du terme multiplicatif est plus important ici, la contribution de I'ISI est comparativement
encore plus importante.

Dans les deux cas de figure (en considérant ou non linfluence de I'ISI dans le systéme),
l'utilisadon d'une impulsion rectangulaire aboutit 4 des performances moins bonnes. La
vatiance de la partie imaginaire de a,(0) 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 systeme pour 3 valeurs de T, et différentes
impulsions de mise en forme, en fonction du rapport Eb/NO, en considérant un systéme

sans IST (figure 2.18.a) et avec ISI (figure 2.18.b).
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Figure 2.18.a : TEB en fonction du rapport Eb/INO ponr différentes impulsions de miise en forme et différentes
valeurs de BT, (modulation 16-QAM, sans ISI)
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Figure 2.18.b : TEB en fonction du rapport Eb/ INO pour différentes impuisions de mise en forme et différentes
valenrs de BT, pour la modulation 16-QAM
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La figure 2.18.2a montre que pour de faibles valeurs du rapport ST, on obsetve 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 2 la fois au déphasage
et a l'atténuation introduite par a,(0) : l'influence du terme multiplicatif est importante sur

ce type de modulation.

En revanche, la figure 2.18.b montre trés peu de différences entre les courbes de
performances, quelque soit le rapport ST, considéré. Seul le cas fT,=0,005 montre une trés
légére amélioration des performances en utilisant une impulsion avec un « grand. L'ISI
conserve une influence sensible sut les résultats.

L'impulsion rectangulaire reste dans tous les cas l'impulsion présentant les performances les

moins bonnes. Ceci est di 4 sa plus grande sensibilité a I'influence du terme multiplicatif
(atténuation et déphasage), qui est plus forte pour la modulation 16-QAM.

2.4 Syntheése et comparaison des résultats

En guise de synthése, nous proposons ici un résumé des effets du bruit de phase sut 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 107, lots
de l'emploi de 5 impulsions différentes : I'impulsion rectangulaire et 4 filtres RRC (avec
«=[0,1 0,2 0,5 1]). Les résultats sont donnés en fonction du rapport FT; et de la modulation
employée (BPSK, QPSK et 16 QAM).

Type d'impulsion
L N Rect RRC, «=0,1 | RRC,«=0,2 | RRC, «a=0,5 | RRC, «=1
0,03 0,7 dB 0,7 dB 0,65 dB 0,6 dB 0,6 dB
0,05 1,7dB 1,5dB 1,4 dB 1,35 dB 1,35 dB
0,07 3,15dB 2,8dB 2,55 dB 2,45dB 2,45 dB
0,08 4,6 dB 3,75dB 3,5dB 3,35dB 3,35 dB
0,09 7,05 dB 5,45 dB 5,15 dB 4,65 dB 4,55 dB
0,1 >9 dB 9dB 7,75 dB 6,45 dB 6,15dB
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oT Type d'impulsion
Rect RRC, «=0,1 | RRC,«=0,2 | RRC, «=0,5 | RRC, a=1
0,001 0,1dB 0,1dB 0,05 dB 0,05 dB 0,05 dB
0,002 0,3 dB 0,35 dB 0,2dB 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 6,5dB 5,75 dB 5,25 dB 5,25 dB
0,04 >9 dB >9 dB >9 dB 8,75 dB 7,75 dB

AT Type d'impulsion
Rect RRC, «=0,1 | RRC, «=0,2 | RRC, «=0,5 | RRC, a=1
0,001 0,55 dB 0,45 dB 0,4dB 0,4 dB 0,4dB
0,002 1,3dB 1dB 0,9 dB 0,8 dB 0,8 dB
0,003 23dB 1,6 dB 1,5dB 1,4 dB 1,4 dB
0,005 6,55 dB 3,5dB 3,2dB 3dB 3dB
0,007 >9 dB 7,5dB 6,95 dB 6,35 dB 6,35 dB

Tablean 2.1 : Pénalité (en dB) en termes de Eb/INO pour différentes valenrs de BT, pour atteindre un TEB de

107 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 parameéttes :

- Le rapport T, : Lorsque la largeur de bande a -3 dB de l'oscillateur notée f augmente,
I'impact en terme de dégradation augmente. Pour chaque cas de figure, il est possible de
définir un seuil de BT; pour lequel les performances sont peu affectées par le bruit de phase.
Au-dela de ce seuil, un niveau d'ISI élevé (pour les impulsions RRC uniquement) associé 2
une rotation et une atténuation fortes du symbole détecté entraine une dégradation
importante des performances.

- La taille de I'alphabet de modulaton M=2" : on constate qu'augmenter l'ordre de la
modulation accentue la sensibilité du systéme au phénomeéne de bruit de phase. En effet,
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pout limiter la dégradation du rapport Eb/NO 4 3 dB (soit 2 une multiplication par 2 de la
pertutbation totale du systéme) pour un TEB cible de 10?, un systéme employant la
moduladon BPSK peut supporter, dans le meilleur des cas (impulsion RRC avec a=1), un
rapport fT, de 7.10%, alots que cette valeur descend 2 2.107% et 4.107 respectivement avec les
des modulatons 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 modulatons d'ordre encore plus élevé, cette dégradation de performances va
s'accentuer.

En conclusion, le bruit de phase se tévéle étre une source de dégradation non négligeable,
méme dans le cas d'une transmission monoporteuse, 2 plus forte raison lorsque la
modulation est d'ordre élevé.

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

Observons 4 présent lincidence du choix de limpulsion de mise en forme sur les
performances du systéme.

Le tableau 2.1 montre que l'impulsion tectangulaire présente rapidement une dégradation
plus forte des performances que l'ensemble des impulsions RRC, quelle que soit la
modulation considétée. L'emploi d'une impulsion rectangulaire dans I'évaluation des
petformances aboutit 4 une surestimation de l'impact du bruit de phase sut le systéme.

En ce qui concerne les impulsions RRC, un coefficient de rolloff de «=0,2 produit des
résultats sensiblement identiques que les cas «=0,5 et a=1, pour des valeurs de
dégradations modérées (inférieures a4 3dB). Ce n'est qu'a partic d'une dégradation
supplémentaire d'environ 3dB qu'une différence notable apparait 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 «=0,5 et a=1. Donc le gain de
performances est inexistant si on emploie une impulsion ayant un facteur de rolloff
supérieur a 0,5, pour une occupation de bande passante plus importante (33%
d'augmentation entre un filtre RRC avec a=0,5 et avec a=1). Dans le cas ou les ressources
en bande passante sont limitées, il est particuliérement appréciable de considérer ce
paramétre.

On peut donc conclure que, pour atteindre un TEB de 10 dans une transmission simple
porteuse en présence de bruit de phase, l'impulsion RRC avec «=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 a
3dB. Pour un niveau de dégradation attendu plus élevé que 3 dB, I'emploi d'une impulsion
avec «=0,5 contribue a une amélioration des performances du systéme. La prise en compte
d'une impulsion rectangulaire dans les études sur le bruit de phase conduit a surestimer
Iimpact du bruit de phase sur le systeme. Elle fournit donc une limite supérieure des
performances.
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Chapitre 3

Systeme DS-CDMA en présence de bruit
de phase

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

Dans la littérature, on trouve quelques publications concernant les effets du bruit de phase
sur un systéme DS-CDMA. La majorité d'entre eux [Eng97] [Eng98] [Huan98] [Kim99]
considérent un signal modulé en phase (PSK : Phase Shift Keying) et I'implantation d'une
boucle a 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 dun systeéme 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 [Kim99]. Dans quelques autres
travaux, les auteurs considérent l'emploi d'un oscillateur RF libre dans un systéme DS-
CDMA, dont le bruit de phase est modélisé par un processus de Wiener-Levy. Corvaja et
al. considérent différents schémas de codage différentel impliquant les données ou les
chips [Corv98], établissent de fagon semi-analytique la probabilité d'erreur et en déduisent
la dégradation due au bruit de phase [Corv04]. Hicheri 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 'hypothése d'un faible niveau de bruit de phase [Hich03].
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L'étude proposée ici consiste 2 modéliser le bruit de phase par un processus de Wiener et a
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 systémes que nous étudions d'ailleuts, nous nous plagons dans le cas d'une
téception cohérente. Cependant, nous nous affranchissons de I'hypotheése 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'hypothése gaussienne, trés
souvent utilisée, ne convient pas toujours pour modéliser la MAI et obtenir le TEB. Les
résultats de performances peuvent étre exploités de deux fagons. Pour un systéme 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 systéme pour éviter une dégradation trop sévére en présence d'un
certain niveau de bruit de phase. Ces résultats nous serviront aussi lors de I'étude
comparative des différents systémes qui fait 'objet du dernier chapitre de la thése.

3.1 Description du systéme

Nous nous intéressons ici a l'impact du bruit de phase sur une transmission multi-
utilisateurs de type DS-CDMA dans un canal AWGN et en particulier sur la MAI du
systéme. Le modéle en bande de base du systtme 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 systéme 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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_______ binaie i forme
EMETTEUR utilisateur N,-1
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Figure 3.1 : Modéle du systime de transmission DS-CDMA en présence de bruit de phase

(remargue : dans le cas synchrone, les délats entre utilisatenrs sont nuls)

Le systéeme accueille N, utilisateurs, qui disposent d'un code ¢ (# appartenant a [0...N,-1])
de longueur L. L'émetteur de l'utilisateur # se compose d'une source qui génére des
éléments binaires 4 avec un débit D,=7/T,. Le modulateur associe i chaque paquet de »
bits un symbole x;* qui peut étre complexe, choisi parmi l'ensemble des M=2” symboles de
la constellation associée a la modulation selon un codage de Gray [Proad5]. Les symboles
générés avec un débit D,=7/T,=D,/m sont ensuite multipliés par le code utilisateur ¢ de

J'utilisateur # Le signal &#(#) résultant est de la forme :

s”(t)=§0 xyc"(t—kT,) (3.1)
Avec:
c"(t)=(l=0 c;6(t—1 TC))*g(t)=I=0 ¢, g(t—=IT,) (3.2)
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Ou * représente l'opération de convolution et g#) est l'impulsion de mise en forme des
chips. Dans cette étude, nous avons choisi d'utiliser 'impulsion rectangulaire, pour les
raisons évoquées dans le chapitre 2 (limitation dans le domaine temporel permettant de
simplifier les calculs) :

1
0= 7T, pour t€[0,T ) (33)

0 sinon

Le signal s#(2) ainsi obtenu est perturbé par ['oscillateur local situé au niveau de I'émetteur
. P . Y N . - .
qui délivte le signal bruité ¢* @, ou /(2 , le bruit de phase, est un processus de Wienet-Lévy
de moyenne nulle et de variance 278, |#| (on suppose que les oscillateurs des IN, utilisateurs
ont tous les mémes caractéristiques techniques, donc que les bruits de phase ont les mémes

propriétés statistiques).

Du cété du destinataire, le signal regu résulte de la contribution des N, sighaux transmis de
facon synchrone par les différents utilisateurs a travers le canal de propagation, ce qui se
traduit par I'addition d'un bruit blanc gaussien #(#) de variance 0,”. Ce signal est affecté 2
son tour par le bruit de phase de l'oscillateur local situé au niveau du récepteur ¢%%, ou (%)
est un processus de Wiener-Lévy de moyenne nulle et de variance 27f,|#|. Le signal ainsi
obtenu 7(2) s'écrit :

N, -1 . ) N1 " )
r(t)=( Z s’"(t)e’g"(’)+n(t))eje’(l)= Z s"(t)e’ (’)+n(t)ejg’m (3.4)
m=0

m=0

Ou 0"(¢)=07(¢)+6,(¢) est un processus de Wiener-Lévy de moyenne nulle et de
variance 2z |#|. Les deux bruits de phase étant indépendants, f=f,+f.. Comme dans le
paragraphe 2.1, on se place ainsi dans le cas le plus général, correspondant au cas d'un
réseau sans fil de type ad’hoc impliquant des communications directes entre les terminaux
mobiles.

Ce signal est ensuite filtté par le filtre adapté 2 la forme d’onde g'(-2) (ou " désigne le
complexe conjugué) :

N1
w(t)=r(t)* g*(—t)=( > S'"(t)ejem(’)+n(t)eje'm)*g*(—t) (35)
m=0
Nl 4o L1 om 3
w(t)=| > x"c"g(t—k T,—IT )&’ V4 n(1)e’ Jx g (=1) (3.6)
m=0 k=01=0

- {;':0 k=0 /=0 ( 3.7 )
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Puis le signal est échantillonné tous les temps chips T. A linstant £T+/I,, le signal
échantillonné s'écrit :
we =w(kT +IT,)=

oo N1 oo L—1 .

f Z xpengu—=k'T,~1'T.)e’ " g* (u—kT ~I1T,)du (38)
=m0 150 1750

+ [ n(u (u—kT,—~IT,)du

—a0

En remplagant g(2) par I'impulsion rectangulaire définie par (3.3) dans l'expression (3.8), le
signal échanti]lonné s'éctit plus simplement :

kT, +([+1)T, 1 kT +([+1)T,
70" (u) 8,(u}
Z xpc f e dut— f n(u)e"du (3.9)
Te m=o KT +IT, VT, krir,

A la fin de chaque symbole, le décalage de phase (y compris le déphasage en couts di au
bruit de phase) est supposé étre correctement détecté et éliminé par le systéme de

récupération de la porteuse implanté au niveau du récepteur. On a alors 6”(kT)=0, et
l’expression (3 9) s'écrit :

Z xpcr & 1, (3.10)

Avec :
(1+1)T,

£ 1
g=rr f (3.11)
¢ IT,

et:
kT +(1+1)Tc

e (1)
n, =—== n(t)e ' dt (3.12)
= VT, kT:[ch

Le signal échantillonné est ensuite envoyé dans un corrélateur, afin de pouvoir retrouver le
3
symbole envoyé par l'utilisateur # A la sorte, la £ variable de décision ¥ s'éctit :

1 u
T2 Wi (313)
1=0

En remplagant g, par son expression (3.10) et en faisant apparaitte le signal utle,
l'équation (3 13) devient :

& U M- 1 < u
V=X Z§1+Z xk chcl El"'“‘zcl Mk, 1 (3.14)
L 1=o L =0
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Remarquons que le terme muldplicatif affectant le signal utile est identique a celui obtenu

au paragraphe 2.2 puisque :
lL—-I 1L—1 1 g+, ( 1 T, :
=D E=—D 0 gr=— [ V= 3.15
2L 2% ol B ] = (1)

Finalement, la vatiable de décision (3.14) s'éctit :

V=X 0ot X g (3.16)
Avec
N,—1 l L-1
XW’__—MZ:OXI‘ zl=0 ¢ c g (3.17)
m¥*u
et:
1 L—-1
nZ=ZZ € M s (3.18)
=0

Outre le terme oy, deux termes de perturbation apparaissent :

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

- Enfin, le terme 7/ représente la contribution parasite du bruit blanc additif, perturbé lui
aussi par le bruit de phase de l'oscillateur. Un développement similaire a celui du
paragraphe 2.1 améne a conclure que les propriétés statistiques du bruit blanc additif
gaussien ne sont pas modifiées par le code d'étalement de l'utilsateur ¢ ni par le bruit de
phase.

Les propriétés statistiques des termes o et 7% étant connues, Il reste donc a étudier les

ropriétés statistiques du terme d'interférence d'accés multiple présent dans le systéme.
q ¥y

3.2 Interférence d'accés multiple

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

N1
o= 2, " (3.19)

m#Eu
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Avec:

L-1

u,m 1‘ U _myem
c =ZI cicr s (3.20)

]
(=]

Les coefficients de pondération {*” appliqués aux symboles interférents x*; traduisent
l'altéradon de l'intercorrélation des codes par le bruit de phase. Ils s'appatentent en effet 4
des fonctions d'intercorrélation entre les codes des utilisateurs # et 7 "modifiées" par le
bruit de phase. Leurs valeurs dépendent des propriétés des codes utilisés dans le systéme.
Dans le cas des codes de Walsh, l'intercortélation est nulle et le terme de MAT 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”, sont des variables aléatoires centrées et indépendantes du bruit de
phase, la moyenne du terme de MAT est nulle :
E[xy,)=0 (3.21)

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

3.2.1 Puissance de l'interférence d'accés multiple

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 la
MAI s'éctit :

N,—-1

O—i/IAI,qu[ix,;tMIP]: Z E[lgumlz] (3.22)

m=0
m#u

Une expression analytique de cette puissance est fournie dans [Hich03] sous I'hypothése
d'un faible bruit de phase : 0'9(,)2<< 1, en utlisant une approximation linéaire de
l'exponentielle : e’@=7+76(1). Dans cette étude, nous nous affranchissons de cette
hypothése 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 méme que celle

suivie au paragraphe 2.1.1.1 pour calculer les moments du terme multiplicatif a.
L-1 L~1

E{icu""f2]=§z Y Elcierct el ElErer] (3.23)

=0 I'=0
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Avec d'apres l'expression (3.11) :
| T,
ElgerlE= [ [ B[O grar (3.24)

T, /7. It

Comme détaillé dans I'annexe D, en utilisant les propriétés des codes de Walsh et en faisant
intervenir la fonction caractéristique de la variable aléatoire gaussienne &(%)-0”(¢), la
puissance des coefficients de pondération s'éctit :

. 2
£l ]_(L—l)(TrB T,p

T,

[(L-1)r BT, =& ™ T 2™ " 24 1] (3.25)

Puis en in.tégrant (3.25) dans (3.22), la puissance de la MAT s'écrit :
2(N —1) -
2y v= -t (L=1) BT, —& ™"
= T g LI

T,

1P 2] (3.26)

Cette expression telie la puissance de la MAI aux différents parameétres du systeme DS-
CDMA : le nombre d'utilisateurs IN,, la longueur du code L et le niveau de bruit de phase
représenté par la largeur de bande normalisée fT.0u T,=pLT,.

Etudions l'influence de ces parametres sur la puissance de la MAL En premier lieu,
linfluence de la charge du systeme est évidente : la puissance de la MAI est directement
proportionnelle 4 IN,-1.

Nous nous intéressons donc a 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=064, 128, 256, 512, 1024)

Les valeurs choisies pour g1, sont les plus représentatives. Prendre des valeurs de ST, plus

faibles ou plus fortes revient 4 examiner un cas de figure ou le bruit de phase est soit quasi
inexistant, soit trop important.
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Figure 3.2 : Puissance de la MLAI en fonction du rapport ST, pour différentes longuenrs de code L
(charge fixcée & 64 utihisatents)

Pour une valeur de ST, inférieure 4 10 on observe l'existence d'une relation linéaire (dans
une échelle logarithmique) entre la puissance de la MAI et fT.. De plus, cette puissance est
la méme 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 f7T, donnée, quand L
augmente, il y a compensation entre d'une part la meilleure résistance a cette destruction
grice a un étalement plus important et d'autre part 'augmentation du niveau de bruit de
phase, représenté par le rapport fT.=FLT, (augmentation due a l'allongement du temps
symbole T; lié 2 un débit utilisateur plus faible).

Nous nous intéressons a présent a l'influence du taux de charge du systeme. La figure 3.3
présente I'évolution de la puissance de la MAI en fonction du rapport FT; du systéme DS-
CDMA, pour plusieuts taux de charges : pleine charge (IN,=L), demi charge (IN,=L/2) et
quart de chatge (IN,=L/4).
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Figure 3.3 : Puissance de la MAI en fonction du rapport §1 et de la charge du systéme

Précisons que les courbes sont les mémes, quelle que soit la valeur de L. Par conséquent,
pour un fT; 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 systéme offre alors une meilleure résistance au bruit de phase et supporte une charge N,
plus importante en proportion pour un méme niveau de MAIL 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 systeme, on réduit également de moitié la
puissance de la MAL

3.2.2 Distribution de 1'interférence d'accés multiple

Nous nous penchons a présent sur la nature de la distribution de la MAI, en vue d'obtenir
les performances du systéme 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 4 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
hypothése

D'aprés l'annexe C, l'expression de la probabilité d'erreur implique la partie réelle de la MAI
dans le cas d'une modulatdon 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 §1,=0,01, une
modulation QPSK, une longueur de code =128, et plusieurs charges du systéme.

1
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1
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Figure 3.4 : Densités de probabilité de la partie réelle de la MLAI pour plusienrs charges du systémes (81, =0,01,
modulation QPSK). Comparaison avec une distribution ganssienne de méme moyenne et variance

L'approximation gaussienne est pertinente quand le systéme DS-CDMA est en pleine
charge (IN,=L). Lorsque la charge diminue, cette approximation n'est plus appropriée : en
partdculier, la distribution de la MAI présente une queue plus importante que celle de la
distribution gaussienne. Ces observations s'appliquent également lorsqu'on considére
d'autres valeurs de L (supétieures a 32) et de AT, ainsi que d'autres modulations
bidimensionnelles. Dans le cas de la modulation BPSK, I'approximation gaussienne est
grossiere, méme pour un fonctionnement en pleine charge.

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

Voyons maintenant comment les perturbations liées au bruit de phase (déphasage et
atténuation du symbole utile, MAI) dégradent les performances d'un systéme DS-CDMA.
Pour une pleine charge en QPSK et 16-QAM, la démarche adoptée pour calculer la
probabilité d’erreur 4 partir de la variable de décision *; (équation (3.16)) est décrite dans
I'annexe C (sauf dans le cas de I'emploi de la modulation BPSK, ou la variable de MAI n'est
pas assimilable 4 une gaussienne). Le TEB est dérivé des expressions établies dans cette
annexe dans lesquelles la variance totale de linterférence et du bruit est donnée par :

2 2 N - .
o=0,+0y,, - Dans tous les autres cas, nous avons eu recouts 2 des simulations

complétes d'un systéme de transmission DS-CDMA en présence de bruit de phase pour
obtenir les courbes de TEB. Aucune hypothése 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 systéme 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 synthése 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 ST, obtenue lors
de l'emploi d'une modulation BPSK. La coutbe de petformance obtenue en P'absence de
bruit de phase dans un canal AWGN est représentée en référence.
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Fignure 3.5 : TEB en _fonction du rapport Eb/INO pour plusienrs valeurs de 1. pour un systime DS-CDMA en
pleine charge employant 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 obsetve que les petformances du systéme se
dégradent avec fT; croissant, avec 'appatition d’une asymptote (pout les valeurs de TEB
considétées sur la figute 3.5). La valeur de 107 n'est plus atteinte pour le TEB lorsque 57T,
dépasse 0,05. Pour des valeurs supérieures, la transmission devient médiocre. Le systéme
DS-CDMA présente donc une sensibilité certaine au bruit de phase, méme dans le cas
d'une modulation d'ordre faible.

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

Les courbes de TEB ont également été obtenues en fonction du rapport Eb/NO pour
différentes valeurs de ST, dans le cas d'un systeme 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 fT. 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.

75



Chapitre 3 : Systeme DS-CDMA en présence de bruit de phase
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Figure 3.6 : TEB obtenu en _fonction du rapport Eb/INO avec différentes modulations
(BPSK, OPSK, 16-QAM) pour plusienrs rapports BT,

La comparaison des courbes entre elles fait apparaitre une plus grande sensibilité au bruit
de phase lorsque l'ordre de la modulation augmente. Les symboles transmis quittent alors
plus rapidement (c'est a dire pour un niveau de bruit de phase fT, plus faible) la zone de
décision sous les effets conjugués du terme multiplicatif oy (rotation de phase et
atténuation) et MAIL Pour la modulation QPSK, on note l'apparition d'un seuil de
performance a partit de fT,>0,01, et une dégradation rapide des performances avec
l'augmentation de AT;. Le seuil de 107 est dépassé dés que T,>0,02.

Le passage 2 une modulation d'ordre plus élevé (16-QAM) se traduit par une dégradation
trés accentuée des performances. On obtient ainsi un seuil de performance des F1.>0,002.
Ce seuil dépasse 10° pour BT,>0,004. Cette dégradation importante des performance
s'explique par la sensibilité accrue de la modulation 16-QAM aux effets du terme
multiplicatif «, : non seulement au déphasage mais aussi a l'atténuation, contrairement a la
QPSK. Sous ces effets, les symboles de la constellation sortent plus facilement de leurs
domaines de décision.
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3.4 Synthése 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 fT, la dégradation
ou pénalité en terme de rapport Eb/NO que le systéme subit pour atteindre un TEB de 107
en présence de bruit de phase, par comparaison a une transmission dans un canal AWGN.
nous avons fait varier plusieurs paramétres clefs du systéme : niveau de bruit de phase,
longueur de code, charge du systéme et modulation.

La figure 3.7 représente ainsi la dégradation en fonction de la largeur de bande normalisée
BT, pout les différentes modulations considérées et différents taux de charges du systeme
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 4 la simulation du systéme de transmission
pour obtenir les résultats indiqués sur la figure.
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Figure 3.7 : Dégradation en terme de rapport Eb/INO pour un TEB de 107 en_fonction de 8T, pour un systime
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 parameétres :

- Le rapport T, =pLT. , c'est-a-dire avec la largeur de bande a -3 dB de l'oscillateur, la
longueur de code et le temps chip. Cette évolution parailt normale puisquune solution
évidente pour augmenter les performances est d'améliorer la stabilité de l'oscillateur donc
de téduite f, indépendamment des autres parameétres. D'autre part, plus T, est grand, plus la
bande passante est étroite pour un étalement donné et donc plus le systéme DS-CDMA
devient sensible au bruit de phase. Enfin, l'augmentatdon de L, soit de I'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 T,
et une charge données, la puissance de la MAI reste en effet identique ou diminue
légerement (suivant le niveau de bruit de phase de I'oscillateur) lorsque L augmente. Mais la
MAI n'est pas la seule source de perturbation : dans ce cas, fT; augmente et les effets du
terme multiplicatif oy 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 FT; pour lequel les
petformances sont peu affectées par le bruit de phase. Au-deld de ce seuil, un niveau de
MALI élevé associé a une rotation (et atténuation) importantes du symbole détecté entraine
une dégradation trés forte des performances.

- La taille de l'alphabet de modulation M=2", c'est-a-dire avec le débit binaite soutce 7/7T..
De méme 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 systéme DS-
CDMA est surtout sensible a la MAIL Dans le cas d'une modulation d'ordte plus élevé, non
seulement la sensibilité 4 la MAT est accrue, mais surtout le systéme devient plus vulnérable
aux effets du terme multiplicatif o, : 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 4 3dB dans un systéme en pleine charge, un rapport
BT, inférieur 2 0,04 est requis avec une modulation BPSK, alors que cette valeur limite
descend 2 0,014 et 0,0022 avec les modulations QPSK et 16-QAM.

- Le taux de charge du systéme, c'est 4 dite le rappotrt N,/L, nous avons effectivement
constaté un lien direct entre le taux de charge du systéme et la puissance de la MAIL Pour
rester en de¢a d'une dégradation de 3 dB des performances avec une modulation BPSK, on
passe d'un rapport T, maximal de 0,04 dans le cas d'une pleine charge 4 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 parameétres du
systéme 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 4 la
sélectivité en fréquence du canal de propagation et aux interférences multi-utilisateurs, ainsi
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que le temps chip, le débit binaire source et le taux de charge. Soulignons qu'a charge
constante, une diminution de la longueur des codes s'accompagne d'une augmentation du
taux de charge. Les deux paramétres ne doivent donc pas étre considétés indépendamment
I'un de l'autre.

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

A ttre d'exemple, nous proposons ici d'exploiter les tésultats obtenus dans le cas d'un
systéme de transmission de type UMTS en voie descendante (pour respecter 'hypothése
d'un systéme synchrone). Les valeurs des principaux patameétres du systéme [Sanc04] sont
regroupées dans le tableau 3.1.

1/T.=3,84.10° chips/s
OVSF (codes de Walsh de longueur

Débit Chip

Codes d'étalement employés

variable)
Longueur des codes L=43512
Modulation QPSK

Tablean 3.1 : Paramétres DS-CDMA employés dans ke systeme UMTS

A partir de ces parameétres 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 a -3dB de l'oscillateur § pour garantir un TEB de
10 en se limitant 2 une dégradation du rapport Eb/NO inférieure 2 1 dB par rapport 2 une
transmission dans un canal AWGN sans bruit de phase.

D'apzes la figure 3.7, dans le cas d'un fonctionnement en pleine charge, c'est 4 dire dans le
cas le plus défavorable, le rapport 7, requis est fT.=pLT, = 5,5.10°. La valeur maximale de
L (correspondant au débit udlisateur le plus faible) étant de 512, la largeur de bande
maximum tolérable est : = (5,5.107.3,84.10% /512=41,25 Hz.

Par comparaison, voyons maintenant comment évolue la dégradation du rapport Eb/NO
liée au bruit de phase lorsque les paramétres de fonctionnement du systeme changent. Le
tableau 3.2 regroupe ainsi 3 cas de fonctionnement.
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5,5.10°

512 1dB
512 128 1/4 5,5.10° 0,5 dB
128 128 1 1,4.10° 0,15 dB

Tablean 3.2 : Dégradation du rapport EB/INO pour différents cas de fonctionnement du systéme

Le premier cas correspond au cas le plus défavorable qui a setvi a fixer la contrainte sur
I'oscillateur. Le deuxiéme cas correspond i une diminution du nombre d'utilisateurs 2
étalement constant, donc du taux de charge. La dégradation du rapport Eb/NO est alots
divisée par 2 par rapport au premier cas. Le troisiéme cas correspond 2 une diminution de
I'étalement 2 taux de charge constant, donc 4 une augmentation des débits utilisateur et 4
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 rappott au premier
cas.

Comparons maintenant les cas 2 et 3. D'aprés la figure 3.2, comme la valeur de fT; est fixe
et vaut fT, = 41,25/3,84.10°=10", la puissance de la MAI est identique : elle ne dépend pas
de la longueur des codes mais uniquement de la charge du systéme. 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 systtme. A charge constante, les
performances sont moins bonnes avec un étalement plus grand a cause de 'allongement du
temps symbole, qui accentue le déphasage et l'atténuation provoqués par le terme
multiplicatif.
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Chapitre 4 : Systéme OFDM en présence de bruit de phase

Chapitre 4

Systeme OFDM en présence de bruit de
phase

Ce chapitre est consacté a l'étude de la sensibilité au bruit de phase d'un systéme de
transmission multiporteuses OFDM associé 4 un accés multiple TDMA. Cette technique
présente I'avantage d'une grande robustesse vis-a-vis des multi-trajets, mais en contrepartie,
pour un méme débit ou une méme bande passante, elle est plus sensible au bruit de phase
que les techniques de transmission monoporteuse.

L'impact du bruit de phase sur 'OFDM a été étudié dans de nombreux papiers utilisant
différents modéles et différentes hypotheéses, et a été évalué suivant différents indicateurs
de performances. Dans [Poll95] [Tomb98] [Boug01] [Cost02] [Hich03] [Wu04], les auteurs
considérent 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 filtré
pour obtenir la dsp d'un oscillateur spécifique [Robe95] [Musc95] [Stot98] [Arma0Ol]
[ElTa01] [Jian01]. De plus dans ces travaux, un niveau de bruit de phase faible est souvent
considéré pour simplifier I'analyse [Poll95] [Robe95] [Musc95] [Stot98] [Arma01] [EITa01]
[Cost02] [Hich03] [Jian04]. En ce qui concerne les performances, les résultats sont donnés
sous différentes formes. Dans (Musc95] [Arma01] [Cost02] [HichO3] [Jian04] [Wu04], les
auteurs fournissent I'expression du rapport signal sur bruit (plus interférence) en présence
de bruit de phase et en déduisent la dégradation par rapport 4 une transmission AWGN
pour caractériser la sensibilité au bruit de phase. Certains travaux fournissent les courbes de
TEB soit 4 partir de simulations pour quelques valeurs particulieres des parametres du
systéme [Robe95] [Arma01] [ElTa01] [Jjian04], soit 4 partit d'une expression analytique
obtenue grice 4 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
rapportt signal sur bruit, pour atteindre une valeur cible du TEB.

Nous proposons ici une étude des conséquences du bruit de phase sur un systtme OFDM.

Cette étude consiste 2 modéliser le bruit de phase par un processus de Wiener-Lévy et 4
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 différent dans la mesure ol nous nous affranchissons de
I'hypotheése gaussienne pour obtenir le TEB. Nos simulations montrent en effet que cette
hypothése n'est pas toujours valide et qu'elle peut conduire 2 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
manusctit.

4.1 Description du systéme

Dans cette partie, nous étudions linfluence du bruit de phase sur un systeme
multiporteuses OFDM associé 24 un accés 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 systéme. L'étude est
donc réalisée dans un contexte mono-utilisateur. La figure 4.1 reptésente la chaine de
transmission OFDM considérée.

EMETTEUR
""""""""""""""""""""""""""""""""""""""""" X
Oscillateur :
7 Local !
by o« | % | Série Paralléle "
[1;-1] »[1;-1]—>—.—E—~> / IFFT / —>®ﬁ
Paralléle Série (1)
Source Modulation
binaire — :
R
v
BruitAWGN—P@
"""""""""""""""""""""""""""" yo
1‘— < Oscillateur :
: y : Local
: . |. | 7*|Parallele 4 —— Série )
4—;“(1;-11<——F. : / FFT € /e v)4
5 Série < Parallele
Démodulation 1—
(décision) < “
______ VN1
RECEPTEUR

Figure 4.1 : Modéle en bande de base du systime de transmission OFDM en présence de bruit de phase

Le systeme de transmission est composé d'une source qui délivre des données binaires 4
avec un débit D,=7/T, Le modulateur associe 4 chaque groupe de  bits un symbole x;
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choisi parmi I'ensemble des M=2" symboles de la constellation associée 4 la modulation
selon un codage de Gray [Proa95]. Ces symboles délivtés avec un débit D,.=7/T,=D,/m
sont ensuite transmis en parallele sur les IN sous-porteuses orthogonales du modulateur
OFDM. Cette transformation obtenue par transformée de Foutier inverse génére un

symbole OFDM de dutée T,=NT..

Pour simplifier les notations et sans perte de généralité, on considére la transmission d'un
seul symbole OFDM. A la sortie du modulateur OFDM, le signal en bande de base généré
sur une dutée symbole T, s'éctit :

_/err—

er ‘ (4.1)

er

Coté réception, le signal requ a l'entrée du démodulateur OFDM cortrespond au signal émis
perturbé par le bruit de phase présent dans l'ensemble de la chaine de transmission ¢,
auquel se superpose le bruit blanc gaussien #(#) de variance 0, affecté uniquement par le
bruit de phase du récepteur :

A f
Z x,e T, eje(’)-kn(t)eje’(') (4.2)

|7 2

r()=s(t)e* P +n(t)e’™

Le bruit de phase 6(z)=0,%)+0,2) trésulte des contributions respectives 6,z et 6,2 des
oscillateurs locaux présents au niveau de I'émetteur et du récepteur. 6,(2) et 6,(2) étant des
processus de Wiener-Lévy indépendants, de moyenne nulle et de variances 278, |#| et
27, | ¢|,0(?) est aussi un processus de Wiener-Lévy de moyenne nulle et de vatiance 27| #|

(avec f=B+0,).

Le démodulateur OFDM utilise ensuite la propriété d'orthogonalité entre les sous-
porteuses pour récupérer les différents symboles émis. Le symbole jy, est ainsi obtenu par
cotrélation du signal recu avec la £ sous-potteuse :

—/21'(—1

frt " dt (4.3)

Dans le récepteut, cette opération est réalisée par une FFT et 'intégration est remplacée par
>

la somme d’échantillons discrets. Nous conservons ici I'éctiture 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 mémes résultats que I’écriture sous forme discréte, 4 condition que
le nombre de sous-porteuses soit grand. Nous avons vérifié qu'une valeur supérieure a 32
était suffisante, ce qui est le cas en pratque dans les systémes OFDM.

En remplagant 7(?) par son expression dans (4.3), on obtient :
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T, N=1 o (r=k) T, . ki

1 s JZTT—T t 60 1 je () —/ZTrT
= x. e < Vdt+ n(t)e’ "'e “dt 4.4
yk T:{ opard r (T_\.?)r ( ) ( )

En isolant le cas ou 7=, on aboutit 4 l'expression suivante :

V=X &gt X ey 1y (45)
Avec:
N-1
Xicr k™ ZO X, 0y (46)
rek
T mt
N
0<M=—T1— [eVe g (4.7)
s 0
T B
L[ n(ne?Pe T g (4.8)

T

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

- Le terme multiplicatif 0% se traduit par une rotation de phase et une atténuation du
symbole utile x; transmis sur la &% sous-porteuse. Ce tetme est analogue 2 celui étudié au
chapitre 2 dans le cas d'une transmission monoporteuse utilisant une impulsion
rectangulaire. Ici, il correspond a la moyenne du bruit de phase sur la durée d'un symbole
OFDM T. Ce terme, indépendant de l'indice £ de la sous-posteuse considérée, est un terme
de perturbation commun 2 toutes les sous-porteuses : il est connu sous le nom d'erreur
commune de phase (CPE : Common Phase Error en anglais) [Robe95]. Cette erteur
commune de phase peut étre compensée grice i l'utilisation de sous-porteuses pilotes,
suivant le principe décrit dans le paragraphe 4.4.

- Le terme xjce correspond a la contribution des symboles transmis sur les autres sous-
porteuses et se traduit par de l'interférence entre porteuses (ICI : Inter-Catrier Interference
en anglais). Les coefficients de pondération appliqués aux symboles interférents résultent
du moyennage des valeurs du bruit de phase, aprés déphasage, sur la durée symbole T,. En
I'absence de bruit de phase, ce terme est nul, ce qui montre que le bruit de phase altére
I'orthogonalité des sous-porteuses.

- Le dernier terme 7, correspond au bruit additif affecté par le bruit de phase du técepteut.
Ses propriétés statistiques ne sont pas modifiées par l'opération de transformée de Fousier,
ni par le bruit de phase, comme démontré au chapitre 2.

Les propriétés statistiques des termes 0% et 7, étant connues (cf chapitre 2), il reste a étudier
les propriétés statistiques du terme d'interférence entre porteuses xyge afin d'analyser
l'influence de bruit de phase sur un systeme OFDM.
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4.2 Interférence entre porteuses

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

N-1
x101,k=z_(:) X &g (4.9)
r;k
Avec:
7, o (r=k)t
. j2m—
ar_k:Tif 0T (4.10)
s 0

Ce terme traduit l'altération de l'orthogonalité des sous-porteuses par le bruit de phase. Les
coefficients de pondération complexes « , appliqués aux symboles interférents x,

dépendent du bruit de phase qui affecte P'oscillateur pendant durée du symbole OFDM et
de Pécart fréquentiel (&) entre la sous-porteuse détectée £ et les autres sous-porteuses 7 du

systéme OFDM. Ainsi «, et a; pondérent la contribution des porteuses ditectement

voisines de la porteuse considérée.

Puisque les symboles x sont des variables aléatoires centrées et indépendantes du bruit de
phase, la moyenne du terme d’ICI est nulle :
E[%,q ,]=0 (411)

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

4.2.1 Puissance de l'interférence entre porteuses

La puissance de I'ICI est un indicateur trés intéressant pour quantifier I'impact de I'TCI sur
les performances du systeme OFDM.

Les symboles x étant des vatiables aléatoires indépendantes du bruit de phase,
indépendantes entre elles, centrées et de puissance unité, la puissance de 'ICI s'écrit :

N-1
O%CI,k:E[lxICI,klz]= ; E [|0‘r~klz] (4.12)

rstk

La difficulté du calcul est liée 4 celle des puissances des coefficients de pondération «_,, -4

#0. Plusieurs méthodes, plus ou moins directes, ont été proposées dans la littérature. Elles
aboutissent le plus souvent 2 une expression qui doit étre évaluée par des techniques
numériques et/ou qui est valable uniquement sous I'hypothése d'un faible niveau de bruit
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de phase : og,’<<I . Plusieurs travaux [Robe95], [Musc95], [Stot98], [Arma01], [EITa01],
[Piaz02], [Jian04], considérent un bruit de phase faible et le modélisent par un bruit blanc
filtré dont la dsp correspond 4 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 [Tomb98] reprend
les travaux menés dans le domaine des communications optiques [Pier91] concernant le
terme o, et propose une technique de calcul par transformée de Laplace inverse. Dans
[Poll95], [Cost02], [Wul2a], [Piaz02], [Hich03], les auteuts 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 hypothése et proposent deux méthodes de calcul : l'une par
intégration de la dsp du signal délivré par I'oscillateur local [Petr03a], 'autre par FFT de la
fonction caractéristique de ’écart de phase entre deux instants d’échantillonnage [PetrO4a].

Il est plus intéressant d'obtenit une expression analytique puisqu'elle permet de relier
directement la puissance de I'ICI aux paramétres du systéme. Pour calculer la puissance des

coefficients de pondération « , 7£#0, nous avons reptis la méme démarche qu'au
paragraphe 4.1.1.1 pour calculer les moments du terme multiplicatif «, Nous avons ainsi

procédé a un calcul direct de la puissance en utilisant les propriétés statistiques d’un
processus de Wiener-Lévy, comme dans [Boug01] et [Wu04] :
] T, T, (r=k)(z=1")
2 ilo(n—0(’
Bl fl= oz [ [ Bl e
Ti% %

j2m T

dtdt’ (4.13)

En faisant intervenir la fonction caractéristique de la vatiable aléatoire gaussienne 6(#)-0(#),
comme détaillé dans l'annexe .3, on obtient :

2 (e_"”’—l)[(rrﬁ T:)z—(ZTr(r-—k))z]
(mBT ) +(2m (r=k)} mAT.E (mBT ) +H2m (r=k)

E|le,_[']= (4.14)

Cette expression analytique montre que la contribution d'une sous-porteuse rdu systéme
OFDM vis-a-vis de la puissance globale d'ICI affectant la sous-porteuse détectée £ dépend
du niveau de bruit de phase représenté par la largeur de bande normalisée ST, et de sa
position relative (7-&) par rappott 4 la sous-porteuse £ On peut noter que l'on retrouve bien
les résultats de [Boug01] et [Wu04].

En tenant compte du fait que : (TrB TS)2 <« (21r(r—k))2 , quelle que soit la valeur de I'écart

fréquentiel (&) pour des valeurs de ST, allant jusqu'a 0,6, I'expression précédente peut se

réduire a :

(mBT+1-e")
27 (r—k)*

Efjo,P]~ (4.15)

L'expression (4.15) montre claitement que l'influence d'une sous-porteuse 7 est d'autant

87



Chapitre 4 : Systéeme OFDM en présence de bruit de phase

plus importante que ST, est grand et que l'écart fréquentiel (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 (|r-£| = 1, 2, 3, 4, 5, 6) en fonction de ST, a l'échelle logarithmique. On peut
observer une relation linéaire entre la puissance des coefficients «_, et fT,. La contribution
la plus significative provient des sous-porteuses les plus proches, en particulier les
premiéres et deuxiémes voisines. La contribution diminue de fagon graduelle pour les
porteuses plus distantes.

10° i3

1 -8~ 1ére voisine

- —H~ 2&me voisine
10k —©— 3&me voisine
i —— 4éme voisine i

1 - 5&me voisine "
10 " -~ 6&me voisine

107

1()-§ ':::Z!:::::::::'.::!::Z ST EY FEE 3

10°
10° 102 1 10°
5T, 10

Figure 4.2 : Puissance des coefficients o, , pour les 6 plus proches voisines
de la sous-porteuse détectée en fonction du rapport f1,

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

(Tl' BT+ l—e_"ﬁT‘> N

271t

'l
(r—k) (4.16)

2
O™

N v
* 1l
= o

———
‘ Z{k,N)

Elle dépend donc du niveau de bruit de phase représenté par f1, et de la fonction Z(k,N)
définie dans l'expression (4.16), qui s'apparente a la fonction zéta d'Euler. La figure 4.3
représente l'allure de la fonction Z(%,IN) en fonction des sous-porteuses pour différents
nombtes de sous-porteuses N du systeme OFDM.
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Fignre 4.3 : Allure de la fonction Z(k,IN) pour différentes valeurs de N et de £

Les valeurs prises par la fonction Z(k,IN) vatient peu en fonction de N. En revanche, elles
varient sensiblement selon que I'on considére des porteuses excentrées du spectre OFDM :
£ proche de 7 ou de N ou des porteuses centrales : £ autour de N/2. Plus précisément, la
valeur de Z(kN) et par conséquent la puissance de I'ICI est plus faible pour des porteuses
excentrées que pour des porteuses centrales. Ce résultat est normal puisque d'aprés la figure
4.2, la contribution la plus importante vis-a-vis de I'ICI provient des porteuses voisines les
plus proches et que les porteuses excentrées ont moins de voisines proches.

10° 3
3 -©- excentré =
""" -8~ centrale >
. o
i "
10" e
o

10 g

....... - 5
10

107 107 10 10°
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Figure 4.4 : Puissance de I'ICI en fonction de BT, dans le cas d'une portense 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,NN) est similaire a celle de la potteuse centrale. Ce cas est donc le plus représentatif en
terme d'ICI : la plupart des sous-porteuses d'un systtme OFDM sont affectées du méme
niveau d’interférence.

La figure 4.4 représente I'évolution de la puissance de I'ICI en fonction du rapport T, pour
les deux cas extrémes : une porteuse située 4 une extrémité du spectre (4=1 ou N) et une
potteuse située au centre du spectre (6=IN/2). Dans les deux cas, on retrouve bien, d'aprés

I'évoluton de la puissance des coefficients ¢, existence d’une relation linéaire (dans une

r-k>
échelle logarithmique) entre la puissance de IICI et BT, L'écart entre les niveaux

d'interférence obtenus dans les deux cas est d'environ 2,7 dB, quelle que soit la valeur de

L.
4.2.2 Distribution de l'interférence entre porteuses

Pour aller plus loin dans la caractérisation statistique de I'ICI, on s'intéresse 4 présent 4 sa
distribution, nécessaite pour le calcul de la probabilité d'erreur du systéme en présence de
bsit de phase. Précisons que dans le cas d'une modulation monodimensionnelle (BPSK), il
suffic d'étudier la partie réelle de I'ICL 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 I'ICL.

Dans la plupart des études [Robe95], [Musc95], [Tomb98], [EITa01], [Cost02], [Wu02a],
[Hich03], I'ICI définie comme la somme de N-7 variables aléatoires est considérée comme
une variable aléatoire gaussienne complexe dés que le nombre de sous-porteuses N est

grand. Cette hypothese se justifie par le théoréme de la limite centrale et permet de fournir
une expression analytique approchée du TEB dans un canal AWGN en présence de bruit
de phase.

Afin de vérifier la validité de cette approximation gaussienne, nous avons formé un
échantillon de la vatiable d'ICI de trés grande taille. Ayant montré dans l'annexe D que les
parties réelle et imaginaite de 1ICI sont décorrélées dans le cas des modulations
bidimensionnelles (QPSK, 16 QAM), nous proposons de les étudier de maniére séparée.
Les distributions obtenues sont quasi-identiques pour les différentes modulations
considérées ainsi que pour les parties réelle et imaginaire de 'ICI. La figure 4.5 représente la
distribution de la partie téelle de I'ICI pour plusieurs valeurs de ST, Le nombre de sous-
porteuses IN est égal 2 256.

Bien que symétrique autour de 0, la distribution obtenue de fagon empirique différe
sensiblement de la gaussienne de méme moyenne et de méme variance que I'échantilion
considéré, et ceci quel que soit le nombre de porteuses N. En particulier, la queue de la
distribution de I'ICI est plus importante que celle de la loi gaussienne. Cette différence peut
étre caractérisée par le Kurtosis, moment centté et normalisé d'ordre 4, qui définit le degré
d'aplatissement d'une distribution.
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Figure 4.5 : Densités de probabilité empirigues de la partie réelle de I'ICI pour quelgues valeurs de f7,.

Comparaison avec nne loi gaussienne de méme moyenne et de méme variance.

BT=0,001 | BT=0,01 BT,=0,05
Partie réelle de ITCI, BPSK K=446 K=4,66 K=4,46
Partie réelle de I'TCI, QPSK/16QAM K=4,53 K=4,60 K=4,52
Partie imaginaire de TCI, QPSK/ 16QAM | K=4,71 K=4,68 K=4,58 |

Tablean 4.1 : Valeurs K du Kurtosis pour quelgues valenrs de T, (IN=256)

D'apreés le tableau 4.1, la distribution de I'ICI présente un Kurtosis plus grand que celui de
la distribution gaussienne qui vaut 3, ce qui confirme les observations faites a partir de la
figure 4.5. On en déduit que la modélisation de I'ICI par une variable aléatoire gaussienne
est grossiere comme l'ont observé Petrovic et al [PetrO4a)] ainsi que Piazzo et al [Piaz02].
Cela s'explique par les propriétés statistiques les coefficients de pondération ¢, intervenant

dans le terme d'ICT :

- d'une part par Ja corrélation qui existe entre ces coefficients [PettO4a],

- et d'autre part par la puissance de ces coefficients qui décroit lorsque I'écart (&)
augmente (d'apres la figure 4.2).

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

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

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

La figure 4.6 compare les coutbes de TEB obtenues, dans le cas d'une modulation BPSK et
pour différentes valeurs du rapport T, d'une part en supposant I'TCI gaussienne et en
calculant la probabilité d’erreur de fagon semi-analytique comme décrit dans 'annexe C, et
d'autre part sans aucune hypothése par simulation du systtme OFDM en présence de bruit
de phase.

10° T v r T r . -

108

10?

B 103
2107
10-4— G .......................
-6- BT,=0.02, simulation
-8- B7,=0.05, simulation
s &= BT,=0.1, simulation
10% | -©- BT,=0.02 gaussienne .
-8~ BT,=0.05,gaussienne Q.._
~-&- BT=0.1,gaussienne
10-6 . L L L N L R " L
0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20

Eb/NO
Fignre 4.6 : Comparaison entre les performances obtenues par simulation et celles obtenues en employant
[ approximation ganssienne pour plusienrs valeurs de §1. (modulation BPSK, N=128)

Pour des valeurs de Eb/NO infétieures 4 8 dB, les courbes de TEB différent trés 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 I'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 1'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 hypothese et résultent d'un moyennage sut 'ensemble
des IN sous-porteuses du systeme OFDM (IN=256). Les performances que nous présentons
sont donc tres différentes de celles que l'on peut trouver dans [Tomb98] pour les schémas
de modulation BPSK et QPSK avec '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/INO pour différentes valeurs du rapport f71; dans le cas d'un systeme
OFDM employant la modulation BPSK. La courbe correspondant au TEB obtenu en
I'absence de bruit de phase dans un canal AWGN est représentée a titre de comparaison.

10°
109§ R
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B e ;
= 10 i i
Tom, N e, T
+|] -~ BT=0.06 NN §OON T e
'"H -+ Bri=0.05 \LT \T o
| = BT,=0.04 K
| %~ BT.=0.03 N -
s || —+— BT=0.02 Nri-
7E o BT=0.01 TR e
| —— BT.=0.005 .
.| == Sans bruit de phase 5\ N
106 ; .= : AN ~N
o 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20

Eb/NO
Figure 4.7 : TEB en fonction du rapport Eb/ INO pour plusienrs valeurs de 8T, (modulation BPSK)

Lotsque la valeur de Eb/NO est faible, le bruit thermique domine et les performances du
systéme sont peu dégradées par le bruit de phase. En revanche, lorsque Eb/INO augmente,
le systéme devient plus sensible au bruit de phase. On observe alots l'apparition d'un seuil
au niveau du TEB (pour les valeurs considérées) dés que T, 2 0,02. Ce seuil augmente avec
le rapport AT, jusqu'a dépasser la valeur de 10 deés que g7, atteint 0,06. Au-dela de cette
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valeur limite, il devient difficile de transmettre avec une qualité acceptable. Méme 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 systéme OFDM au phénomeéne 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 T, dans le cas d'un systtme OFDM employant deux modulations
d'otdre plus élevé : Ja QPSK et la 16-QAM. Pour comparaison, la figure 4.8 représente les
petformances obtenues avec les modulations BPSK, QPSK, 16-QAM pour quelques
valeurs choisies de §T.. Le cas d'une transmission sans bruit de phase dans un canal AWGN
est toujours représenté en référence.

$ 8
1078 + 16-QAM
: ==« Sans bruit de phase (BPSK, QPSK)
107 TIHT ~= Sans bruit de phase (16 QAM)
1O>5d;ﬂT: = 0’03 ¥ bEs (e

33

102 4 6 8 10 12 14 16 18 20
Eb/NO
Figure 4.8 : TEB obtenu en fonction du rapport Eb/ INO avec différentes modulations
(BPSK, QPSK, 16-QAM) pour BT,€{0,005 ;0,07 0,03}

Par compataison avec la modulation BPSK, on constate qu'avec la modulation QPSK, les
petformances se dégradent pour un niveau plus faible de bruit de phase. La modulation
QPSK est en effet plus sensible que la modulation BPSK 4 la rotation de phase engendrée
par le terme multiplicatif «p. 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 f7T, plus
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faible. Dans ce cas, un seuil apparait au niveau du TEB pour f1;=0,01. Les petformances
se dégradent alors trés rapidement avec l'augmentation de ST et le seuil dépasse 10 des
que le rappott FT, prend des valeurs supérieures ou égales 4 0,02.

Lorsque l'on passe 2 une modulation d'ordre encore plus élevé, les petformances se
dégradent pour un niveau de bruit de phase beaucoup plus faible. Les coutbes de TEB
présentent un seuil dés que F7,=0,002 alots 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
AWGN dans le cas d'une modulation BPSK ou QPSK. Le seuil dépasse 10 pour une
valeur de AT, supérieure ou égale a 0,005. Cette dégradation importante des performances
est due a la sensibilité accrue de la modulation 16-QAM aux effets du terme multiplicatif oo
: 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 I'etrreur commune de phase

D'aprés le paragraphe 4.1, le terme multiplicatif oy, appelé erreur commune de phase (CPE
en anglais) [Robe95], est un terme de perturbation commun 4 toutes les sous-porteuses du
systtme OFDM. De ce fait, il peut étre facilement compensé grice a l'uttlisation de sous-
porteuses pilotes. Nous allons 4 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'atrgument de oy ou du coefficient «, lui-méme 2 partir de
techniques d'estimation classiques appliquées sur les sous-porteuses pilotes du systéme :
simple moyennage dans [Robe95] et [Arma01], estimation au sens des moindres cartés (LS :
Least Squares en anglais) dans [Wu02b], estimation suivant le critére de minimisation de
l'etreur quadratique moyenne (MMSE : Minimum Mean Square Etror en anglais) au moyen
d'un filtre de Kalman étendu dans [Petr03] et [Pett04b],

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

Le nombre de sous-porteuses pilotes pouvant étre faible, il est possible d'améliorer la
précision de l'estimation en ajoutant une boucle 4 retour de décision (DF : Decision
Feedback en anglais). Dans ce cas, I'estimation est affinée en utilisant les données
démodulées regues 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 . Aptés cotrection de la CPE, la vatiable de décision ' sur la £ sous-
porteuse s'éctit alors :
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_ % 0
Y=y =g =X H X ) =5 (4.17)
|0‘0| lox)

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

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

La figute 4.9 présente le TEB en fonction de E4/NO pour différentes valeurs de ST, dans
le cas ou la modulation BPSK est utilisée et ou la CPE est parfaitement corrigée.
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Figure 4.9 : TEB en fonction du rapport Eb/ INO pour plusienrs valeurs de BT, dans le cas
d'une correction parfaite de la CPE (modulation BPSK)

1l est intéressant de comparer les courbes de TEB obtenues avec celles de la figure 4.7 pour
évaluer le gain apporté par la cotrection de la CPE. En fait, la comparaison montre que ce
gain est relativement faible, quelle que soit la valeur de ST, considérée. Dans le cas d'une
moduladon BPSK, c'est ITCI qui domine par rapport 4 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 dune compensation parfaite de la CPE. Les performances dun
systéme OFDM utilisant les différentes modulations sont représentées sur la figure 4.10
pour quelques valeurs choisies de fT..
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Figure 4.10 : TEB obtenu en fonction du rapport Eb/INO avec différentes modulations
(BPSK, OPSK, 16-QAM) dans l cas d'une corvection parfaite de la CPE

Si on compare avec la figure 4.8 ou la CPE n'est pas cotrigée, on s'apergoit 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 trés sensible aux effets de la CPE : rotation de
phase et atténuation, sa correction a un impact important sur les performances du systéme.
Cependant, méme 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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systtme OFDM utilisant une modulation 16-QAM est beaucoup plus sensible a I'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 I'ICI (qui n'est
pas cortigé) prend plus d'importance par rapport 4 l'effet de la CPE lorsque §T,augmente.

4.5 Synthése des résultats

Pour conclure sur la dégradation des petformances 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 FT, la pénalité en terme de
rapport Eb/INO que le systéme subit pour atteindre un TEB de 10 en présence de bruit de
phase, par comparaison 4 une transmission dans un canal AWGN.

La figure 4.11 représente ainsi la dégradation ou pénalité en fonction de la largeur de bande
normalisée ST, 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/INO pour atteindre un TEB de 107 en  fonction de BT, pour
un systéme OFDM utilisant une modulation (a) BPSK (b) OPSK (¢} 16 QAM

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

La figure 4.11 montte que, pour un méme débit symbole source D,=7/T,, la dégradation
des performances en présence de bruit de phase augmente avec plusieurs parameétres :

- Le rapport T, = SNT,, c'est-a-dire avec le niveau de bruit de phase caractérisé par la
largeur de bande a -3 dB de l'oscillateur notée g, pour IN donné ou avec le nombre de sous-
porteuses N du systeme OFDM pour un oscillateur donné. Cette évolution parait normale
puisque d'une part la premiére solution pour augmenter les performances est d'améliorer la
qualité de l'oscillateur et d'autre part plus IN est grand, plus I'écart entre sous-porteuses est
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faible et donc plus le systéme OFDM est sensible au bruit de phase. Finalement, sans
technique de cotrection, la dégradation reste acceptable pour des valeurs assez faibles de
BT, comprises entre 0,001 et 0,05, quelle que soit la modulation employée. Au-dela de ces
valeurs, 'existence dun nivean élevé d’ICI combiné 4 une rotation de phase et une
atténuation des symboles transmis entraine une trés forte dégradation.

- La taille de l'alphabet de modulation M=2", c'est-a-dire avec le débit binaire source 72/ T..
De méme qu'une modulation d'ordre plus élevé est moins robuste au bruit thermique, elle
est moins robuste au bruit de phase. Dans le cas dune modulation BPSK, le systéme
OFDM est suttout sensible a I'ICI. Lorsque l'otdre de la modulaton augmente, la
sensibilité a 'ICI augmente et le systéme 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 modulaton 16-QAM. Dans ce cas, méme 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 2 3 dB si le rapport ST, 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 systéme OFDM, éventuellement au
détriment de la robustesse face 4 la sélectivité en fréquence du canal de propagation, ainsi
que le débit binaire source. Et inversement, le choix des parameétres du systtme OFDM
impose un niveau de bruit de phase donc un degré de qualité et un certain cofit pout
l'oscillateur local.

4.5.2 Intérét de la correction de la CPE

La figure 4.11 montre également que la dégradation des performances en présence de bruit
de phase peut étre réduite et donc que la robustesse au bruit de phase d'un syst¢eme OFDM
peut étre améliorée grice a la correction de la CPE.

Le gain en robustesse augmente avec la taille de la constellation. Pour une modulation
BPSK, les performances sont peu améliotées car I'ICI domine et la correction de la CPE a
peu d'effet. Quand l'ordre de la modulation augmente, 1'amélioration est plus significative
car la CPE a beaucoup plus d'effet sur les performances et donc sa cotrection est beaucoup
plus profitable. Avec correction de la CPE, pour éviter une dégradation du rapport Eb/INO
supérieure a 3 dB, le rapport ST, 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 concluze qu'il est intéressant d'introduire un mécanisme de cotrection 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 trés proches. Cependant dans le cas d'une modulation
d'ordre plus élevé, méme avec une compensation idéale de la CPE, la dégradation reste
importante pour un faible niveau de bruit de phase. Un systtme OFDM udlisant une
modulation 16-QAM est beaucoup plus sensible 4 I'TCI qui, elle, n'est pas corrigée.
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4.5.3 Exemple d'exploitation des résultats obtenus : application
au systeme IEEE 802.11a

Les courbes de pénalité représentées sur la figure 4.11 en fonction du rapport §I, peuvent
étre exploitées de deux fagons. Pour un systéme 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 systéme
pour éviter une dégradation trop sévére en présence d'un certain niveau de bruit de phase.

Nous proposons une exploitation des résultats obtenus dans le cadre d'un systeme IEEE
802.11.a, dont les principaux parametres OFDM sont résumés dans le tableau 4.2. Toutes
les valeurs sont issues des spécifications [ITEEE99b].

Fréquence d echanuﬂénr;age 1/T,=20 MHz

Taille de la FFT/IFFT N=264

Durée utile du symbole OFDM T,=NT,=32us

Durée du préfixe cyclique T,=T,/4=08 ps

Dutée totale du symbole OFDM T.=TAT.=4 us

Ecart entte sous-potteuses Af=1/T,= 0,3125 MHz
Modulations BPSK, QPSK, 16-QAM, 64-QAM

Tablean 4.2 : Principanx paramétres OFDM d'un systéme IEEE 802.11a

Nous cherchons la valeur maximale de la largeur de bande 4 -3dB de l'oscillateur § pour
garantit un TEB de 10? en se limitant 3 une dégradation du rapport Eb/NO de 1 dB pat
rapport 2 une transmission dans un canal AWGN sans bruit de phase. Nous nous plagons
dans le cas d'une modulation QPSK.

D'apreés la figure 4.11(b), les valeurs du rapport ST, qui répondent a nos exigences sont les
suivantes : #1,=5.10° sans cotrection de l'erreur commune de phase et f1,=1,5.107 avec
cotrection. On en déduit des largeurs de bande maximales tolérables respectives de f=1,25
kHz et p=3,75 kHz pour l'oscillateur. Avec un mécanisme de correcton de la CPE, le
systétme OFDM atteint les mémes 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 coiiteux,
ce qui peut s'avérer un choix technologique judicieux.
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Chapitre 5

Systémes multiporteuses a étalement de
spectre en présence de bruit de phase

Nous avons analysé dans les chapitres 3 et 4 l'impact du bruit de phase sur les systémes de
transmission DS-CDMA et OFDM. Ces deux techniques peuvent étre combinées de facon
a former des systémes de transmissions multiporteuses 4 étalement de spectre. Ces
systémes permettent de bénéficier a la fois de la capacité multi-acces de la technique DS-
CDMA et de la diversité fréquentdelle du systéme introduite par 'OFDM. En patticulier,
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 mémes que celles employées pour le systéme
OFDM (canal AWGN, synchronisation temporelle et fréquentielle parfaites, amplification
du signal parfaitement linéaire). De plus, comme en DS-CDMA, I'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] considére le bruit de phase
provenant d'un oscillateur associé a une PLL, alors que [Tomb99] et [Hich03] considérent
un oscillateur local libre, dont le bruit de phase est modélisé par un processus de Wienet-
Lévy. [Stee99] examine la dégradation en terme de SNR, sous hypothése d'un faible bruit
de phase. Cette derniére hypothése 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] concetnant
I'OFDM, [Tomb99] s'affranchit de I'hypothése faible bruit en reprenant les travaux menés
dans le domaine des communications optiques [Piet91] et propose une technique de calcul
de cette puissance par transformée de Laplace inverse. En ce qui concerne le systéme MC-
DS-CDMA, [SteeO1] reprend la méme méthode que dans [Stee99] pour examiner la
dégradation de performance du systéme en terme de SNR, toujours sous I'hypothése d'un
faible bruit de phase.
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Cependant, aucune étude a notre connaissance n'établit de relation analytique concernant la
puissance des différentes interférences affectant les systemes 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 hypothése de faible bruit de phase. Cette formulation mathématique nous permet en
l'occurence de proposer une simplification du modéle de perturbation 2 la réception du

systéme 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 systémes de transmission, et nous
concluons sur l'influence des parameétres du systéme (nombre de porteuses, longueur de
code, taux de charge, modulation) sur la dégradation due au bruit de phase.

5.1 Syst¢eme MC-CDMA en présence de bruit de phase

Nous étudions d'abord les conséquences du bruit de phase sur une systéme 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 systéme

La figure 5.1 représente la chaine de communication MC-CDMA considérée. Le systéme
accueille N, utilisateurs qui transmettent simultanément et de maniére synchrone. A chaque
utlisateur # est attribué un code ¢ de longueur L. Chaque émetteur est constitué d'une
soutce qui délivre des données binaires #. Ces données sont regroupées en paquets de taille
2” pour former des symboles x* Les symboles ainsi obtenus sont codés par le code
utilisateur ¢. Chaque chip résultant est modulé par des sous-porteuses OFDM. En notant
T, la dutée 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 1/7T, 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 I\ égal 4 la longueur du code L. employé.
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Figure 5.1 : Modéle en bande de base du systéme de transmeission MC-CDM.A
en présence de brut de phase

Par rapport 4 un systéme OFDM, chaque utilisateur n'envoie plus un symbole x; sur chaque
porteuse r mais un chip de la séquence étalée x*¢“. Par conséquent, le signal s#(#) émis par
l'utilisateur # est donné par I'expression (4.1) dans laquelle le terme x, est remplacé pat x*¢,:

( ) 1 NZ—:l jan%
sU(t)=—= ) x"cle ! 5.1
> (5.1)

On considére que chaque émetteur est perturbé par un bruit de phase modélisé par un
processus de Wiener Levy &,(2) de moyenne nulle et de variance 274, |¢| (avec g,la largeur de
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bande 4 3 dB du bruit de phase). Les signaux émis de fagon synchtrone par les N,
utilisateurs sont ensuite transmis a travers le canal de propagation dont le bruit #(2?) est

additif blanc gaussien de variance g,”. A la réception le signal résultant est perturbé par le
bruit de phase provenant de l'oscillateur local du récepteur 6,(2), centré et de variance
278, ¢|. On obtient alors le signal #(#) suivant :

N,-1 o ' N1 . '
r(t)=( Z Sm(t) eje'(l)—i—n(t))eje’('): Z Sm(t)ejo (t)+n(t)eje,(t) (52)

m=0 m=0

Les deux bruits de phase étant indépendants, leur somme §”(#) forme un processus de
Wiener Lévy de paramétre f=f,+4.

En rempla(;ant le signal émis s”(2) par son expression, 7(#) s'écrit :

N-1 N1 jZn'rt

Z 2 X" e/ n(r)e’™ (5.3)

A-r 0 m=0

Apreés la démodulation OFDM, le signal regu sut la £*” sous-porteuse s'obtient 4 partir des
expression (4.5) et (4.6) en remplacant x;, par Z x"c}
m=0
No~1 N-1 N,~1
= Z_‘mec;’ang > x"e o+, (5.4)

r=0 m=0
r#k

Avec o défini par l'expression (4.7) dans laquelle 6(2) est templacé par §”(#) et 7, 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'accés multiple.

Le signal obtenu aprés démodulation OFDM est ensuite traité par le corrélateur CDMA
associé a l'utilisateur #. Aprés l’opération de décorrélation, la variable de décision s'écrit :

. 11v-1 . N-1N,-1
== = ch Z RIS DIDIE R N (5.5)
Nk=0 m= r=0 m=0

r#k

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

u__ u u w u
Y =Xt X eyt (5.6)
Avec:
N,—1 1 N-1N-1
u m u m m
i 23 LSS ey
ICI— MAI = e Cr K 5.7
=  Nim = ( )
r#k
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T, '211”—’
lfeff’ ST g (5.8)
:0
1 N-1
n'=—), cin 5.9
N & Tk (5.9)

Trois soutces de perturbation sont identifiées :

- Le terme o) est équivalent a la CPE «, de 'OFDM, il posséde les mémes propriétés. Ce
terme introduit une atténuation et une rotation de phase sur le symbole utile x*.

- Le terme x*icraar teprésente une combinaison de l'interférence entre porteuses (ICI), qui
se décline en deux parties distinctes : une partie due 2 l'utilisateur détecté, et une autre
provenant des auttes utilisateurs actifs qualifiée d'interférence d'accés multiple (MAT). Cette
interférence est donc causée par le bruit de phase qui, en altérant l'orthogonalité des sous-
porteuses, altére aussi celle des codes de Walsh, chaque chip étant émis sur une sous-
porteuse OFDM

- Le terme 7 correspond i la perturbation introduite par le bruit AWGN du canal de
transmission. Le bruit de phase du récepteur ne change pas les propriétés statistiques de ce
bruit.

Les termes oy et 7 ont déja été étudiés dans le chapitre 2. Pour analyser 'effet du bruit de
. 1 . P e

phase sur la technique MC-CDMA, il reste donc a étudier les caractéristiques du terme x“scr.

MAI-

5.1.2 Interférence entre porteuses et entre utilisateurs

Dans cette partie, nous nous intéressons aux propriétés statistiques du terme x“craar :

N,~1
LR DI 4 (5.10)
m=0
ou:
u,m 1 - - u m _m
—y; S o (5.11)

E =1

-

~ o~

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

Puisque les symboles x” sont centrés et indépendants du bruit de phase et du code
utilisateur, la moyenne de %’ arar est nulle

E[x';CI-MAI]:O (5.12)
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Evaluons a présent la puissance du terme x*icaar ¢ ce calcul est nécessaire pour obtenir le
taux d'etreur 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 :

N1
Frct-yaar = E Xt 1= Zo E[lCu'mlz] (5.13)

En reprenant le méme méthode que celle suivie pour 'OFDM et le DS-CDMA, nous
établissons une relation entre puissance de l'interférence et les parameétres du systéme, sans
faite d'hypothése sur le niveau de bruit de phase.

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

Ble Pl 2 3 3 3 slatercer]elation. ] (514)
rek r #k

Comme détaillé dans I'annexe D, en utilisant les propriétés des codes de Walsh, la
puissance des coefficients de pondération s'éctit :
N-1

E|g* '"IZ]—— Ther i (5.15)

Ou Orqy est la puissance de 1'ICI affectant la sous-porteuse £ d'un systéme OFDM définie
dans le paragraphe 4.2.1. On rappelle son expression, sous lhypothese

(nB T_v)2 <<(21'r(r—k))2 , valable quel que soit (&) et pour F1,< 0,6 :

(BT 1= )X

272

2 3
e ™

Z (5.16)

=0
=k

~ v

Z(k, N)

La puissance de I'ICI-MAI qui apparait dans un systéme MC-CDMA s'obtent finalement
en intégrant (5.15) dans (5. 13) :

N-1

‘N_;kz e = Z:O-ICIk (517)

O jcr-mar, u™

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

N, (BT 41— ") N, (T +1-) | 12
2 u s u° 5
~ z = — 5.18
O 1c1- Mar,u 2 N7 ;) (k,N) 0 Py N,;, Z(k,N) ( )

Ou Z(%,N) est la fonction définie pat :
N-1
1

Z(k,N)=Z_;)'(-;'_T)2

r#k

(5.19)

Cette expression analytique relie la puissance de I'TCI-MAI aux différents paramétres du
systéme MC-CDMA : nombre d'utilisateurs IN,, nombre de porteuses (et longueur de
codes) N et niveau de bruit de phase gT... D'aptés la figure 4.3 qui présente l'allure de la
fonction Z(k,IN), les valeurs prises par cette fonction ne varient quasiment pas en fonction
de N et de £, excepté pour des valeurs de £ proches de 1 ou de N, ce qui correspond a des
portesues excentrées. Par conséquent la moyenne de Z(&,IN) pour les différentes valeurs de
£ est 2 peu prés.constante dés que N est suffisamment grand (IN =128). La puissance de
I'TCI-MAI dépend alors directement du taux de charge N,/N du systéme. C'est d'ailleuts ce
qu'on observe lorsque l'on trace les courbes de puissance pour différentes valeurs de N et

de N,. (figure 5.2) :

10° =

10"

107

1 0_3 <2

-6- Pleine charge

8 Demi-charge

% Quart de charge

Pob b S H R

10° 102 107" 10°
BT

Fagure 5.2 : Puissance du terme d'ICI-MALI en fonction de T, pour plusienrs taux: de charge du systéme

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

Remargue : Dans le cas de la modulation BPSK, contrairement aux modulations
bidimensionnelles, la puissance de I'TCI-MAIT 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'aprés les expressions indiquées dans les annexes B et D, la
puissance de la partie réelle de I'TCI-MAI pour une modulation BPSK est donnée par
I'expression :

(N,—1) (2m BT, +1—e ") 2
(0')2%,,m,))szPSKN N ( 5 ) Z(k, N) (5.20)

8 k=0

5.1.2.2 Distribution de 1'ICI-MAI

Pour obtenir les performances du systéme sous forme analytique, nous nous intéressons a
présent a la distribution du terme xyame. Dans [Tomb99] et [Hich03], le terme
d'interférence défini comme une somme de variables aléatoires est assimilé 4 une variable
aléatoire gaussienne, sous condition d'un nombre d'utilisateurs N, et d'une longueur de
code L suffisamment grands. Le théoréme de la limite centrale justifie cette approche.

Pour vérifier I'approximation gaussienne, nous avons considéré un systéme 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'TCI-MAI obtenu par simulation
de la chalne de communication. Comme pour les systémes précédents, nous étudions la
partde réelle dans le cadre d'une modulation monodimensionnelle (BPSK), et le couple
"partic réelle - partie imaginaire" pour les modulations bidimensionnelles (QPSK, 16-
QAM). Dans ce dernier cas, les partie réelle et imaginaire de xjg e sont décorrélées
comme le montre I'annexe D.2. La figure 5.3 montre I'histogramme de I'TCI-MAI et de son
estimatior: gaussienne pour différentes valeurs de rapport fT, dans le cas d'une modulation
QPSK. Nous avons choisi de représenter la partie réelle, sachant que la partie imaginaire
présente la méme distribution.
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Figure 5.3 : Densités de probabilité empiriques de la partie réelle de 'ICI-MAI pour quelques valenrs de 5T,

(modulation QPSK, pleine charge) Comparaison avec une loi ganssienne de méme moyenne et de méme variance.

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

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

Nous allons a présent nous intéresser a l'influence du bruit de phase sur un systéme 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 systéme

.

La figure 5.4 représente le systéme de transmission MC-DS-CDMA considéré dans cette

étude.
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: Série L Paralléle -
Démodulation
(décision) <

RECEPTEUR (utilisateur «)
Figure 5.4 : Modéle en bande de base du systéime de transmission MC-DS-CDMA en présence de bruit de phase

Le systeme accueille N, utilisateurs qui transmettent simultanément de fagon synchrone.
Chaque utilisateur # dispose d'un code ¢ de longueur L. Chaque émetteur est constitué
d'une source qui délivre des données binaires #”. Ces données sont regroupées en paquets
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de taille 2” pour former des symboles x*

Aprés conversion série-paralléle, sur chacune des IN sous-porteuses du systéme OFDM, les
symboles sont étalés par le code de l'utilisateur considéré : on obtient ainsi L chips qui sont
émis sut L symboles OFDM successifs. Si on note T; la dutée d'un symbole OFDM et T la
durée d'émission d'une donnée binaire, le débit des symboles OFDM est de 1/7T,, et le débit
des données 1/T, vaut N/LT,.

Par rapport a un systeme OFDM, chaque utlisateur n'envoie plus un symbole x; sur chaque
porteuse 7 mais un chip de la séquence étalée sur la potteuse x*¢. Par conséquent, le /*
symbole OFDM de l'utilisateur # est donné par l'expression (4.1) dans laquelle le terme x,
est remplacé par x*:

j2nr~t-

N-1
=7 >oxice T (5.21)
s r=0

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 &) (/
permettant d'identifier le bruit survenant sur le /% symbole OFDM) de moyenne nulle et de
variance 276, |#|. Les signaux émis en synchrone par les N, utilisateurs sont transmis a
travers le canal de propagation, ce qui se traduit pat l'addition d'un bruit blanc gaussien ()
de variance o,”. A la réception le signal résultant est perturbé par le bruit de phase présent
au niveau du récepteur 6,,2). Les bruits de phase a I'émission et a la réception étant
indépendants, ils forment un processus de Wiener ILévy de parameétre 27f|#| (avec
B=p.+p). Le signal recu 7(#) (correspondant au /* symbole OFDM transmis) présente alors
la forme suivante :
N1

r (=] 3 0 (o -=i b (1) (5.22)

m=0

En remplagant le signal émis 5”’/( ) par son expression, le signal 7(2) s'écrit :
N-1N -1

Z Z 2 Ty (1) (5.23)

erm

Aprés démodulation du /#* symbole OFDM, le signal y, regu sur la A& sous-potteuse

s'obtient 4 partir des expressions (4.5) et (4.6) en remplagant x; par Z xpcy

N,~1 N-1N,-1 N,-1 N~1
. m _m _m m _m _m — m m m
Y= Z X ¢ 0+ Z Z X, Cp 0 N = Z Z X, ¢yt (5.24)
m=0 r=0 m=0 m=0 r=0

r#k

Avec «), défini par l'expression (4.7) dans laquelle §(2) est remplacé par 0”2) et 7, défini
par l'expression (4.8) dans laquelle 6,(2) est remplacé par 6,2).

113



Chapitte 5 : Systémes multiporteuses a étalement de spectre en présence de bruit de phase

Le signal recu sur chaque sous-porteuse est ensuite envoyé 4 destination du corrélateur DS-
CDMA. Le systéme 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 y, obtenue pour l'utilisateur # sur la sous-porteuse £ i l'issue de la décortélation

s'éctit :
lL—1 1 L- N—-1N-1
yZ=—ZC§‘yk,z _Z Z Zx ¢/ o Ic1+r,kl (5.25)
L= L5 m=0 r=0
R N .-
um 1 U
Z Z X, &k chlnk,l (5.26)
m=0 r=0 =0
Avec:
(5.27)

Eu,m lZCquO(m
r. k 1~ 2=k, 1
L&

En faisant apparaitre le- symbole utile de l'utilisateur # sur la sous-porteuse £, on peut
réécrire la variable de décision sous la forme :

y2'=x:EZ:’HX‘}cz,ﬁx}‘m,ﬁnZ (5.28)
Avec:
-lx
Yo x= 2o (529)
r#k
N,-1 N-1
Xar = Z_;) ZO X & (5.30)
meu
v 1N
k—zz € M. (5.31)

On distingue quatre sources de perturbations affectant le signal utile :
- Le terme muldplicatif &’} introduit une atténuation et une rotation de phase sur le
symbole utile x*.

- Le terme x*icq, 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
I'orthogonalité des porteuses, introduisant de ce fait de I'ICI dans le systéme.
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- Le terme x*j.q4 représente la contribution des autres utilisateuts actifs sur le signal utile.
La présence de bruit de phase dans le systéme altére l'orthogonalité des codes utilisateurs,
ce qui se traduit par l'appatition de MATL

- Enfin le terme 7% représente la contribution du bruit AWGN. Ce terme conserve les
mémes propriétés statistiques que le bruit dans le canal de transmission.

Nous allons étudier a présent les termes §’,‘c:’,‘c s X' et Xaar, afin d'évaluer l'impact du
bruit de phase sur le systeme MC-DS-CDMA.

5.2.2 Analyse du terme multiplicatif &

Nous nous intéressons dans un premiet temps au terme multiplicadf £7% défini pat :
= =
u U _ 1 u
k.k—'zz —L Zo‘o,z (532)
=0 1=0
Les propriétés statistiques de &}, se déduisent de celles du tegme multiplicatf a, étudié
dans le chapitre 2.
Comme les coefficients a“y, ont la méme disttibution d'un symbole /2 l'autre et ce quel que

soit l'utilisateur # considéré puisque leurs oscillateurs ont les mémes caractéristiques, les
moments des coefficients «”y, sont indépendants des indices /et

Par conséquent, la moyenne du terme multiplicatif &} vaut:

L-1 L-1
E[‘g’:f,‘{]=%; Elws =1 2 Elog]=E[o] (533)

La moyenne de oy E[ag] est donnée par 'expression (2.16) en foncdon de fT..
De plus, les coefficients «*, sont indépendants d'un symbole /2 l'autre, donc la variance de

u,u

kk secnt
2 =12 5.34
Tgi=7 o (5.34)

La variance de o Uio se déduit des expressions (2.25) et (2.26).

Dans le cas d'un systtme MC-DS-CDMA, la variance du terme muldplicatif 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 petrformances du systeme, nous étudions les propriétés
statistiques du terme >y :

N-— lx
Xt k= Z ik (5.35)
r#k
Avec:
ll u 1 - u 1 L_l U
= =— 5.36
&k L; & k1 L[Z(;O(r—k,l ( )

Remarquons que les coefficients de pondération &Y’} appliqués aux symboles interférents

tésultent d'un moyennage des coefficients de pondération «_, , intervenant dans I'ICI

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

Les symboles x*, étant centrés et indépendants du bruit de phase, la moyenne de ¢y, est
nulle :

E[xly J=0 (5.37)

Les symboles x*. étant des variables aléatoires indépendantes du bruit de phase,
indépendantes entre elles, centrées et de puissance unité, la puissance de l'interférence
L4 M

s'écrit :

N-]
et = Elxia o 1= 2 B[] (5.38)
r#k

Avec d'apres l'expression (5.36) :
U, u 1 L_l u 2
E[lgr,klz]z_EE IZ % ] (5.39)
L 1=0
D'aptrés l'annexe D, comme les coefficients o*.,, sont indépendants et identiquement

distribués d'un symbole / a l'autre, quel que soit l'utilisateur # considéré, la puissance des
coefficients de pondération s'écrit :

Eg 2]=%(E[|¢><r-k|2]+(-’4— DIE[,-,]F) (5.40)

En intégrant l'expression (5.39) dans (5.38) et en utilisant l'expression calculée dans 'annexe
B, la puissance de I'ICI s'écrit :
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ol Sl s
1w k= Treret =7 = (TTBTs)2+(2"(r_k))2 |

Ou iy est la puissance de I'ICI qui affecte la sous-porteuse £ d'un systtme OFDM,
donnée par 'expression (5.16) sous I'hypothése  (mp TS)2 <(2m(r=k)) .

En conservant cette hypothése, le terme impliqué dans la somme se simplifie également :
=em) (=)

Ela, 2_ . S > 5.42)
o] (mBT S +(2m(r=K)]" (27 (r—k)) |

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

s 2B T ~2Le ™+ (L-1)e " T+ L+1
O-ICI,u,kN 2
4" L

Z(k,N) (543)

Onu la fonction Z(%,IN) est définie par .

ZU@NP; (r_lk)z (5.44)

r#k

Cette expression montre que la puissance de I'ICI affectant la porteuse £ dépend du niveau
de bruit de phase représenté par §T,, de la longueur des codes L et de la fonction Z(&N).
rappelons ici qu'on considére L=N.

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

1427 BT, —e " ™
(O-?Cl,u,k)BPSKN > Z(k,N)
8L
LoD (BT P02 ) Ay (5:45)
L 167’ = (r=k)
r#k

Etant donné les variations de Z(%IN) étudiées au paragraphe 4.2.1, la présence de I'TCT est
plus faible pour les porteuses excentrées, (£ proche de 1 ou de IN), comme en OFDM. Mais
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la puissance affectant la porteuse centrale est la plus représentative du systéme. La figure
5.5 reptésente donc la puissance de I'ICI sur la porteuse centrale £=IN/2 en fonction du
rapport ST pour plusieurs longueurs de code L.

107" =2

-6— Longueur du code 64

—&- Longueur du code 128
102 fz| 4~ Longueur du code 256

7%
. &P
e
S
10°®
103 10 10" 10°

AT,
Figure 5.5 : Puissance du terme d'ICI en fonction de BT, pour plusieurs charges du systéme

Pour T, inférieur 2 107, plus le code est long, moins la puissance de 'lCI est grande et par
conséquent moins I'ICI pertutbe 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. Lotsque ST, dépasse 107, la puissance de I'ICI est la méme quelle que soit la
longueut 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'accés multiple

Intéressons-nous maintenant aux propriétés statistiques du terme x“aazs :
Nl N-1

Xuar k= ZO Z;) A 0 (5.46)
m#u

Avec :
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wm 1O o (5.47)
AF*Z &k
L=

Remarquons que les coefficients de pondération £’ appliqués aux symboles
interférents s'apparentent, comme dans le cas d'un systtme DS-CDMA, a des fonctions
d'intercorrélation entre les codes des utilisateurs # et 7, "modifiées" par le bruit de phase,
d'ou la destruction de l'orthogonalité des codes.

Les symboles x”, étant centrés, indépendants entre eux et indépendants du bruit de phase,
la moyenne de x*prar, est nulle :

E[x, ]=0 (5.48)

Les symboles x”, étant des wvariables aléatoires indépendantes du bruit de phase,
indépendantes entre elles, centrées et de puissance unité, la puissance de l'interférence
L4 .

s'écrit :

U?vm,u,k:E[lxumLA

z Eller 7] (5409

ﬁm,

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

E[]E |]_—Z ZE[C;‘C;”C?CI]E[OQ k, 106, k,I’*] (550)

Comme détaillé dans l'annexe D, en utilisant les propriétés des codes de Walsh et le fait que

les coefficients o”,..; sont indépendants et identiquement distribués d'un symbole /24 l'autre
. vy ! p . q y ’

quel que soit I'utilisateur 7 considéré, la puissance des coefficients de pondération s'écrit :

Efgz 7= (£l )12 [, ]f) (5.51)

En intégrant (5.51) dans (5.49), la puissance de la MAI s'écrit :
) N —17%]

O-MAI,u,kz—LL—_ ; (E[I‘Xr-klzl_]E[o‘r—k]lz) (5.52)

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

2 N,—1 2 2 2 N 1
UMA]'"'sz E[|0(0| ]_IE[O‘O]I 0 . IE[O(r k] (5.53)
r#k

Oou E [|o<0|2] et |E [0‘0“2 sont les moments du terme o, (calculés dans l'annexe B), &icre
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est la puissance de I'ICI qui affecte la sous-porteuse £ d'un systéme OFDM (calculée dans
I'annexe D sous lhypothése : (mrB T:)2 <(2m(r=k) Jet |E [(x,_ k]lz est donnée par
l'expression (5.42) sous cette méme hypotheése.

Finalement, la puissance de la MAI dans le systéme MC-DS-CDMA est approchée par (cf.
I'annexe D pour les détails de calcul) :

) N,—1 21TBTS+4e‘"BT’-—e_2"BT‘—3+21rﬁTS—e
O ppar o ™
et L (BT} (2m)’

—2n5T,+1

Z(k,N)| (5.54)

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

-4mf T,

Z(k,N)

(O'iw i) BPSK ™ 2
. L 8

(TBT ) (1=2e ™ T 4e N2l

- o ) (5.55)

(N, ~1) [l+2TrBTS—e

L J2mBT 432 e P12 P P 0
12(re BT,)

D'aprés l'expression (5.54), il apparait que la puissance de la MAI est directement
proportionnelle au rapport (IN,-1)/L=N,/L le taux de chatge du systéme pour N, et L
suffisamment grands. La figure 5.6 représente l'évolution de la puissance de la MAI
affectant la porteuse centrale £=N/2 (la plus représentative) en fonction du rapport g7,
pour plusieurs taux de charge. En effet les valeurs prises par la fonction Z(&IN) ne varient
quasiment pas en fonction de IN donc ici en fonction de L car N=L.
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Figure 5.6 : Puissance du terme de MAI en fonction de ST, pour plusienrs charges du systéme

Lotrsqu'on divise par 2 la charge du systéme, on réduit également de moitié la puissance de
la MAL

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 1'éventuelle prépondérance d'un terme par rapport a l'autre. La figure 5.7
présente I'évolution de la puissance de I'TCI et de la MAI en fonction du rapport ST
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Figure 5.7 : Puissances des termes de MLAI et d'ICI ponr plusieurs taux de charge
et longuenrs de code en fonction de T,

La figure montre que la puissance de la MAI par rapport 4 I'ICI dépend essentiellement de
la charge et de fT... Il est intéressant de noter que pour un taux de charge supérieur ou égal
a 1/4, la MAI est largement prépondérante par rapport a I'ICI quelles que soient les valeurs
de T, etde 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
petformances du systtme MC-DS-CDMA en présence de bruit de phase, nous nous
intéressons maintenant 4 leur distribution. Comme pour les systémes 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 disttibution des parties réelles de I'ICI et la MAI,
estimées par la méthode des moments sur un échantllon des variable d'ICI et de MAI
obtenu par simulation de la chalne de communication. Pour 'ICI, nous avons considéré un
systtme MC-DS-CDMA avec N= 64 sous-porteuses. Pour des raisons de temps de
simulation, ce nombre N a été ramené a 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'ICI (modulation OPSK, pleine charge) et gaussienne de

mibme moyenne et variance gue ['échantillon pour quelgnes valeurs de ST,
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Figure 5.9 : Densité de probabilité de la partie réelle de la MAI (modulation OPSK, pleine charge) et gaussienne de

méme moyenne et variance que l'échantillon pour quelques valenrs de fT,
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Les figures montrent la concordance entre la densité gaussienne et les distributions des
. g g . . .
parties réelles de I'ICI et de la MAL Ajoutons que 'approximation gaussienne reste précise
pour toutes les modulations, y comptis la BPSK, et que dans le cas des modulations
bidimensionnelles, les disttibutions des parties imaginaires ont la méme allure que celle des
; & q
parties réelles. Enfin, nous avons également vérifié qu'elle reste précise dans le cas de la
MAI quel que soit le taux de charge.
quel q g

Il est intéressant de constater que dans le cas du MC-DS-CDMA, l'approximation
gaussienne convient pour modéliser la distribution de I'ICI, contrairement au cas de
I'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 a l'autre.

En ce qui concetne la MAI, comme pour le systtme MC-CDMA l'hypothése gaussienne
convient car les coefficients de pondération sont décorrélés par les codes d'étalement, de
nature aléatoire.

Finalement, l'interférence globale peut étre modélisée par la somme de deux variables
aléatoires gaussiennes indépendantes. D'aptés le paragraphe 5.2.4, la puissance de la MAI
dépasse largement celle de I'ICI pour un taux de charge supérieur ou égal 4 1/4. On
considére des lors le terme de MAI x4, comme d'interférence additive engendrée par le

bruit de phase dans le systéme MC-DS-CDMA.

5.3 Probabilité d'erreur en présence de bruit de phase

Nous nous intéressons maintenant a l'impact des distorsions liées au bruit de phase
(déphasage et atténuation du symbole utile, ICI, MAI) sur les performances des systémes
MC-CDMA et MC-DS-CDMA. La démarche adoptée pour calculer la probabilité d’erreur
a pattit de la variable de décision est décrite dans I'annexe C. Le TEB est dérivé des
expressions établies dans cette annexe dans lesquelles la variance totale de l'interférence et

. . 2_ 2 2 5

du bruit est donnée pat 0" =0y, 0, pour le systtme MC-CDMA, et
2_ 2 2 2 \ . ,

0" =0y,+ 0 +0, pout le systtme MC-DS-CDMA. Nous avons choisi de représenter

les petformances d'un systéme en pleine charge donc avec le niveau de dégradation le plus
important. Les taux d'etreur binaire en fonction du rapport signal sur bruit sont calculés
pour les modulations BPSK, QPSK et 16-QAM, dans le cas ou 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 systtme MC-CDMA et MC-DS-CDMA. La courbe

cotrespondant au TEB sans de bruit de phase est teprésentée a titre de comparaison.
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Figure 5.10 : TEB en fonction du rapport Eb/ INO pour plusienrs valeurs de ST, pour un systéme MC-CDMA
en pleine charge employant une modulation BPSK
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Figure 5.11 : TEB en_fonction du rapport Eb/INO pour plusienrs valenrs de 5T, pour un systime MC-DS-
CDMA en pleine charge employant une modulation BPSK
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Comme pour les systémes précédents, la dégradation induite par le bruit de phase est peu
matquée pour une valeur de rapport Eb/NO faible, c'est 4 dire lotsque le bruit AWGN
domine.

Pour le MC-CDMA, La figure 5.10 montre une dégradation progressive des performances
avec l'augmentation du rapport ST, avec l'apparition dun seuil de performance dés
BT.=0,04 (pour les valeurs de TEB considérées). Le seuil de TEB dépasse 10? pour AT,
supérieur a 0,07.

La figure 5.11 montre que l'augmentation du rapport f1, dégrade de fagon progressive les
performances du systéme MC-DS-CDMA. On observe un seuil de performance (pour les
valeurs de TEB considérées) dés fT,=0,06. Le seuil de TEB dépasse 10° pout un tapport
BT, supéreur a 0,09. Le systtme MC-DS-CDMA présente donc une résistance au
phénomene de bruit de phase supérieure au syseme 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 systémes MC-CDMA et MC-DS-
CDMA soumis au bruit de phase, lors de l'emploi de différentes modulations : BPSK,
QPSK et 16-QAM, a des fins de comparaison. Plusieurs valeurs du rapport ST, sont
considérées. Le cas d'une transmission AWGN sans bruit de phase est toujours représenté
en référence.
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Figure 5.12 : TEB en fonction du rapport Eb/ INO pour différentes modulations (BPSK, OPSK, 16-QAM) et
pour plusieurs valenrs de fT, (Cas du systéme MC-CDM.A)
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Figure 5.13 . TEB en fonction du rapport Eb/ INO pour différentes modulations (BPSK, OPSK, 16-QAM) et
pour plusienrs valeurs de BT, (Cas du systéme MC-DS-CDMA)
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Les observations faites précédemment pour les systtmes DS-CDMA et OFDM testent
valides dans le cas des deux systémes :

- Plus grande sensibilité 4 la rotation de phase due au coefficient multplicatif pour la
modulation QPSK par rapport a la modulation BPSK :

MC-CDMA : Apparition d'un seuil de performance dés §7,=0,01 (au lieu de 7,=0,04 dans
le cas de la BPSK), dépassement du seuil de 107 pour ST,>0,02 (§1.>0,06 pout la BPSK)

MC-DS-CDMA : Apparition d'un seuil de performance des F1.=0,02 (au lieu de 1,=0,05
dans le cas de la BPSK), dépassement du seuil de 10 pour A7,>0,02 ( f7.>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 f7,=0,002, dépassement de la valeur de TEB de
107 dés- T.>0,003.

MC-DS-CDMA : seuil de performance pour f1.=0,003, dépassement de la valeur de TEB
de 10° dés AT,>0,006.

5.3.3 Influence de la longueur du code L sur les performances
du systeme MC-DS-CDMA

L'équation (5.34) montre que la vatiance du terme multiplicatif &7} est divisée par la
longueur L du code (du fait de la présence du décorrélateur a la réception). Allonger la
longueur du code revient donc a atténuer l'effet du terme multiplicatif sur le systéme. La
moyenne de & reste elle inchangée quelle que soit la longueur L du code (équation
(5.33)).

Par ailleurs, le systtme MC-DS-CDMA subit une pertutbation additive due quasi
exclusivement 4 la MAIT lorsque le taux de chatge du systéme N,-1/L = N,/L (pour N, et
L grands) est supérieur ou égal 2 1/4 (paragraphe 5.2.4). L'équadon (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 4 I'impact du terme multdplicaitf

Pour cela, nous considérons le cas d'un systtme MC-DS-CDMA employant une
modulation QPSK, dont nous fixons le nombre N de porteuses a 128, et dont nous faisons
varier la longueur L du code. A titte de comparaison, nous examinons les performances
d'un systtme MC-DS-CDMA équivalent, mais dont nous supptimons l'effet du terme
muldplicatif (e &% =1, quelque soit fT)). La figure 5.14 donne les performances du
systéme (avec ou sans terme multiplicatif) en foncdon du rapport Eb/NO, pour plusieurs
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longueurs de code L et plusieurs valeurs du rapport ST
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T —e— L=128
10°
0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20

Eb/NO
Figure 5.14 : TEB en fonction du rapport Eb/INO pour plusieurs valenrs de L. et de T, (pleine charge, OPSK,
N=128); Comparaison avec les performances d'un systéme MC-DS-CDMA sans terme multiplicatsf.

La figure 5.14 montre que dés .28, on n'observe plus de dégradation supplémentaire des
petformances (les coutbes avec terme multiplicatif sont confondues). De plus, l'écart de
petformances entre un systtme MC-DS-CDMA avec et sans terme multiplicatif n'est pas
trés important, notamment lorsque les valeurs de fT. sont faibles : I'écart qui subsiste est
due 2 la valeur moyenne du terme multiplicatif.

La structure du systtme MC-DS-CDMA compense donc en grande partie, dés L=8,

l'impact du terme multiplicatif perturbateur &% . On peut dés lors considérer que le

terme additif de MAT x*jq, constitue la principale dégradation engendrée par le bruit de
phase dans le systéme MC-DS-CDMA.

5.4 Synthése des résultats

Avec un TEB cible de 107, les figures 5.16 et 5.15 représentent les dégradations de Eb/NO
dues au bruit de phase pour les systétmes MC-CDMA et sans MC-DS-CDMA, en fonction
du rappott ST, et pour différentes modulations et charges du systéme. Toutes ces courbes
ont été obtenues pour un méme débit symbole OFDM 1/7T, et pour un nombre de
porteuses IN identique 2 la longueur L du code.
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Figure 5.15 : Dégradation en terme de rapport Eb/INO pour atteindre un TEB de 707 en fonction de BT, pour
un systéme MC-CDMA pour différentes modulations et tansx de charge
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* Remarquons que, pout les deux systémes, §1, =ANT./L. Pour le MC-CDMA, avec N=L,
I'amélioration des petformances passe donc uniquement par l'amélioration de la qualité de
l'oscillateur (et par la-méme la réduction de la valeur f§). Le MC-DS-CDMA dispose d'un
degré de liberté supplémentaire dans la mesure ou l'on peut faire varier L indépendamment
de N. Dans les deux cas, on peut néanmoins fixer une limite de rapport §T; 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 dela, les dégradations introduites par le bruit de phase
s'accentuent du fait d'une augmentation de la puissance du terme perturbateur additif
conjuguée 2 une rotation de phase et une atténuation du symbole utile (ce dernier effet est

de moindte importance dans le cadre du systéme MC-DS-CDMA).

* Le tableau 5.1 reléve les valeurs limites de rapport T, sur le figure 5.15 et 5.16 pour
chacun des deux systémes pour limiter la dégradation de Eb/NO 4 3 dB, pout un TEB cible
de 107, et pour plusieurs types de modulations.

T, =4,2.10° BT, =4,8.10%
BT,=1.10% BT.= 1,6.10?
fT.= 2,3.10° BT.= 3,1.10°

Tabkau 5.1 : Valeurs linsites de BT, pour rester en dessous d'une pénalité de 3 dB (N, =L, modulation variable)

L'augmentation de la taille de la modulation M=2" s'accompagne d'une chute de
petformance 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 systtmes MC-CDMA et MC-DS-CDMA.

* Le tableau 5.2 reléve les valeurs limites de rapport T, des figures 5.15 et 516 pour
chacun des deux systemes pour limiter la dégradation du rapport Eb/NO a 3 dB, cette fois-
ci, en faisant varier la charge du systeme, pour une modulation donnée (BPSK).

fT.=4,2.107 BT,=4,8.102
pT.=5,4.10? BT.=8,1.10?
fT.=6,2.10? BT.=1,2.10"

Tablean 5.2 : Valeurs limites de T, pour rester en dessous d'une pénalité de 3 dB
(modulation BPSK, tanx de charge variable)

L'examen du tableau 5.2 indique que la charge du systéme influence de fagon marquée les

performances des deux systemes. Cela s'explique par le fait que la puissance des
perturbations additifs des systémes 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 systéme devient sensible au bruit de phase. L'écart de petformances est cependant
beaucoup plus marqué dans le cas du systtme MC-DS-CDMA. En effet, le paragraphe
5.2.5 nous indique que la MAI constitue la source de perturbation principale du systéme,
pour un taux de charge supérieur ou égal 4 1/4.

En résumé, on peut dire que le choix d'un oscillateur limite les petformances des systémes
MC-DS-CDMA et MC-CDMA. Cependant, on observe globalement pour un méme
rapport T, une meilleure tolérance au bruit de phase du systtme MC-DS-CDMA du fait
de 'atténuation de la puissance du terme multiplicatif. On note également que le taux de
charge du systéme impacte les performances de fagon sensible, plus particulierement pour

le systeme MC-DS-CDMA.
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Chapitre 6

Comparaison de la robustesse des
techniques d'accés multiple

Nous avons étudié dans les chapitres précédents la sensibilité des systémes OFDM, DS-
CDMA, MC-CDMA et MC-DS-CDMA au bruit de phase. Nous en avons conclu que le
bruit de phase engendre des perturbations qui se décomposent en un bruit multplicadf et
un bruit additif (en plus du bruit AWGN) dont la nature dépend du systéme de
transmission considéré : ICI pour I'OFDM, MAI pour le DS-CDMA, ICI et MAI pout les
deux systémes combinés MC-CDMA et MC-DS-CDMA. Aprés une étude de ces
perturbations, nous avons présenté a lissue des différents chapitres des coutbes de
dégradation des performances en fonction du rapport normalisé ST, ou g est la largeur de
bande de l'oscillateur 4 -3dB et T, 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
systémes de transmission. Se pose alors le probléme de la pertinence de cette comparaison.
En effet, s'll est possible de fixer une méme valeur de § pour tous les systémes (cela revient
a employer les mémes oscillateurs au niveau des émetteurs et récepteurs), il n'en va pas de
méme pour le temps symbole émis T, qui, lui, est lié aux paramétres des systémes. Pout une
comparaison équitable, ceux-ci doivent étre paramétrés de fagon a offrir le méme setrvice
dans les mémes conditions, a savoir :

- Un méme débit binaire utile D, accessible simultanément 2 un nombte d'utilisateurs N,

- L'emploi d'un méme oscillateur caractérisé par sa largeur de bande 4 -3dB g

- L'occupation d'une méme bande de fréquence B que l'on cherche 4 exploiter au
maximum

- L'utilisation d'une méme valence pour la constellation M (M=1 pour la BPSK, M=2 pour
la QPSK et M=4 pour la 16-QAM)

Dans ce chapitre, nous commengons par établir, pour chacun des systemes, les relations
entre le paramétre T,, les paramétres de transmission : D,, N,, B, M, et les patamétres
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systéme : nombre de porteuses IN, longueur des codes I.. Nous nous fixons ensuite un
cadre d'application réaliste correspondant 4 un service haut débit utlisant les trés hautes
fréquences autour de 60 GHz. Apres avoir étudié la robustesse au bruit de phase de chacun
des systémes : OFDM, DS-CDMA, MC-CDMA et MC-DS-CDMA dans ce contexte, nous

terminons par une étude comparative.

6.1 Influence des paramétres D,, B et M sur les
systemes de transmission

Etant donnés un débit binaire utilisateur D,, une bande de fréquence allouée B et une
valence M, nous cherchons ici 4 déterminer quels sont les parameétres susceptibles d'affecter
le temps symbole émis T, pour chacun des systemes : OFDM, DS-CDMA, MC-CDMA et
MC-DS-CDMA. Nous définissons également, en foncton de ces paramétres, le nombre
d'utilisateurs maximum (N, ). que chaque systéme peut accueillit ainsi que l'efficacité
spectrale 7.

6.1.1 Systétme OFDM .

Dans le cas de la technique OFDM, P'accés multiple que nous avons considéré est de type
TDMA, donc le systéme attribue un intervalle de temps 4 chaque utilisateur et tous
émettent a tour de réle. Le débit symbole soutce D, en entrée du modulateur OFDM est
alofs relié¢ au nombre d'utilisateurs N, et au débit binaire utile D, par la relation :

D = N.D, 6.1)
x= M ( R
On en déduit :
M
D =
“ N,T, 62)

Le temps symbole émis T, correspond i la durée d'un symbole OFDM. 1l est fonction du
nombte de sous-porteuses N :
NM
N,D

u U

T,=NT, =

(6.3)

La bande occupée par le systéme OFDM Boppy correspond a la bande occupée par les N
sous-porteuses orthogonales et s'éctit :

| _N+1_N+1_(N+1)N,D,
; Borow="7"="N7 =N M

s X

(6.4)

Examinons l'influence du nombre de sous-porteuses N. Il est rapide d'établit que pout N,
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fixé :
(N+1 N,, W+ N,D,
Vel OFDM N M New
2Nu N, D, (6.5)
M OFDMZT

(BOFDM)N=1 2‘BOITDMZ(BOFDM)N:oo

Pour un nombre d'utilisateurs N, donné, la bande occupée Boppy vatie du simple au double
selon que N—® ou N=1. En fait dés que IN>32, ]la bande occupée ne varie quasiment
plus et vaut N,D,/M. On a donc :

(BOFDM)N=IZBOFDMZ(BOFDM)N232 (66)

Examinons a présent l'influence du nombre d'utlisateurs N,. D'aprés l'expression (6.3),
quand N, augmente, le temps symbole émis T, diminue et I'écart entre sous-porteuses 1 /T,
s'élargit. Par conséquent, la bande occupée par le systéme Bompy devient aussi plus large La
bande de frequence B allouée au systeme étant ﬁxee le nombre d'utilisateurs maximum
ayant acces 4 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 (IN,)umn=r le nombre maximum d'utilisateurs
pout un systtme OFDM occupant une bande B avec N=1 et (N, ),.yn252ce nombre pour un
systéme occupant la méme bande B avec N232, on a:

BM
(N s 1 = 2D, 6.7
(N.) _BM ©D
u/max, N=32 Du
Soit :
(Nu)max > 68
(Nu)max,N=1: 2 —— ( )

Par conséquent, pour une méme bande occupée B, il est préférable d'employer un nombre
de sous-porteuses N égal ou supérieur a 32, car le nombre d'utilisateurs maximum autorisé
est doublé par rapport au cas ou N=1.

Ce nombre maximum d'utilisateurs s'écrit en fonction des paramétres du systéme :

MB
(Nu)max:(Nu)max,N?JZ:_D—_.

u

(6.9)

L'efficacité spectrale du systéme 7 dépend du nombre N, d'utilisateurs présents et vaut :
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—_ u u= u M= M .
= ) C (6.10)

max

Avec C= N,/ (N,)a le facteur de chatrge du systéme.

L'efficacité spectrale est maximale lorsque IN,=(IN,),... et vaut alors M.

6.1.2 Systéme DS-CDMA

Dans ce cas, 'accés multiple est de type CDMA donc le systéme alloue un code spécifique
a chaque utilisateur et tous émettent en parallele, c’est-a-dire en méme temps sur la méme
bande de fréquences. Le débit binaire utile D, au niveau de I’émetteur est donc égal a :

M
D,=MD, ==~ 6.11)

x

Le temps d'émission d'un chip de code T, est fonction de la longueur L du code suivant la
relation : -

T—'Tx 6.12
<L (6.12)

L'émetteur émet L chips successifs pour transmettre un symbole étalé. Par conséquent le
temps symbole émis T; s'écrit :

TszL Tc:Tx (613)

La bande Bpscpma occupée par le systeme DS-CDMA est fonction du temps chip T, du
code et du facteur de retombée o du filtre RRC de mise en forme du systéeme (défini au
chapitre 2) :

(1+x) L(l+a) L(1+a)D,

B = = = 6.14
DS—-CDMA Tc Tx M ( )

La bande de fréquence B allouée au systeme étant fixée, la longueur des codes est limitée :

L MB
“(+a)D, (6:15)

Le nombre maximal d’'utilisateurs (IN,),..est égal au nombre de codes disponibles, lui-méme
égal a leur longueur pour les codes de Walsh-Hadamard : (N, = L.
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Enfin, l'efficacité spectrale du systéme s'écrit :
N, D N
== - M =C M (6.16)
B (N (1+a) ~ (14a)

n

Avec C= N,/ (N,) e le facteur de charge du systéme.

Comme en TDMA, le nombre d'utilisateurs N, du systéme a donc une influence sur
l'efficacité spectrale du systéme 7. Cette derniére est maximale pour N,=(N, ) En
tevanche dans le cas du DS-CDMA, N, n'a pas d'influence sut le temps symbole émis T, ni
sur la bande de fréquence occupée par le systéme.

6.1.3 Systeme MC-CDMA

En préambule, nous rappelons que dans le cas du systtme MC-CDMA, nous considérons
le nombte de sous-porteuses IN égal a la longueur des codes L.

L’accés multiple étant de type CDMA, on a, comme pour le systéme précédent, la relation :

M
D =—
=T (6.17)

X

Le temps chip T; est fonction de la longueur du code L :

r =L 6.18
< (6.18)

Le modulateur OFDM du systtme émet en série IN chips successifs de durée T, pour
transmettre un symbole étalé. Par conséquent le temps d'émission T, d'un symbole MC-
CDMA s'écrit :

NT,
T,=NT=—"=T (6.19)

X

Dans un systéme MC-CDMA, le temps symbole émis T, est indépendant des parameétres N
et L.

La bande Buccpuma occupée pat le systéme s'éctit quant a elle :

_(N+1)_(N+1)D,

[
; B ic—com™= T = JY; (6.20)

s

La bande de fréquence B allouée au systéme étant fixée, le nombre de porteuses NN est
limité, et par la-méme la longueur L des codes 4 employer ainsi que le nombre d'utilisateurs
maximum du systéme (IN,),... Ces parametres du systéme dépendent des parametres B, M
et D, suivant la relation :
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N+1) BM

s u

1 (6.21)

L'efficacité spectrale du systeme s'écrit :

N,D, N
n= =

5 (ot (©22)

Avec C= N,/((N,)uaxt+1) le facteur de charge du systéme.

Plus le nombre N, d'utilisateurs du systeme est élevé, plus l'efficacité spectrale du systéme
augmente. Le systéme atteint une efficacité maximale pour N,=(IN,)Jmax. Dans ce cas, 7=M.

6.1.4 Systtme MC-DS-CDMA

L’accés multiple est toujours de type CDMA, on a donc :

M
D,=MD,==- (6.23)

x

Le systéme MC-DS-CDMA met en parallele IN symboles de durée T, puis chaque symbole
est étalé sur chaque sous-porteuse par un code de longueur .. Le temps chip du systéme
est donc égal a:

r =2 (6.24)
c L :

On obdent 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 systeme est donc égale a la
durée du temps chip T;:

NT, NM
L LD

U

T =T.=

(6.25) i

A L fixé, plus N est grand, plus le temps symbole émis T. augmente et plus l'écart entre
porteuses A, = 1/7T, est faible. A l'inverse, 2 N fixé, plus L est grand, plus le temps symbole
émis T, diminue et plus l'écart entre porteuses I, = 1 /T, est grand.

La bande occupée pat le systtme MC-DS-CDMA Bycps s'écrit :
| _(N+1)_(N+1)LD,
MCDS — T - N M

4

B

(6.26)

Examinons l'influence des paramétres N et L. L'expression est analogue a (6.4) obtenue
pour un systtme OFDM, L remplagant N,. De la méme maniére, on peut donc écrire :
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N+1)LD, N+1)LD,
( ) 2‘BMCDSZ ( )
N M )y N M |y
2LD, LD, (6.27)
Tar Pweos= Ty

(BMCDS)N=IZ‘BMCDSZ (BMCDS)N=00

Et :

(BMCDS)N=1SBMCDSS(BMCDS)NEH (628>

Nous avons fixé la bande de fréquence allouée B du systéme. Par conséquent, la longueur
de code maximale autorisée est limitée. Cherchons cette longueur pour les deux cas limites :
(L),esn=1 1a longueur de code maximale autorisée pour un systéme MC-DS-CDMA pour
N=1 et (L)yuon=32 12 longueur maximale pour N232. On a:

BM
(L)max,N=1:2—Du -
(L) _BM ] 62
max, N=32 Du
Soit :
L s
(L= )'"";j” = (6.30)

Pour une méme bande occupée B, avec un nombre de porteuses IN=32, on double la
longueur de code L maximale autorisée par rapport au cas N=1. Comme (N,),=L, on
double donc également la capacité d'accés multiple du systéme.

La longueur de code maximale autorisée L est donc fixée par les parameétres du systéme M,

BetD,:

L=(N,) = 631

Le nombre d'utilisateurs N, va quant 2 lui intervenir sur l'efficacité spectrale du systéme 7
dans la relation :

—N”D"—N"M— N, M=CM 6.32
-~ B L (N) h (6.32)

u/max

n

Avec C= N,/ (IN,) e le facteur de charge du systéme.

L'efficacité spectrale 7 du systéme augmente avec le nombre d'utilisateurs NN, le maximum
étant atteint pout N,=(IN,)e. Dans ce cas 7 =M.

142



Chapitre 6 : Comparaison de la robustesse des techniques d'acceés multiple

6.2 Comparaison de la robustesse des techniques multi-
acces au bruit de phase

Les systtmes de communication dits de quatriéme génération doivent fournir des débits
binaires trés élevés, accessibles simultanément 4 des terminaux de nature différente dont le
cout de conception doit étre le plus bas possible. En particulier, la bande autour de 60
GHz, récemment identifiée comme candidate potentielle a la réalisation de tels systémes,
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 trés hauts débits. De
nombreux travaux ont été menés 4 'TEMN [Garn02], [Clav02], [Frys02] afin d'examiner les
caractéristiques du canal de transmission dans cette bande de fréquences.

Dans les trés hautes fréquences, l'une des contraintes technologiques majeures est la
conception d'oscillateurs locaux bas cott. La largeur de bande 4 -3dB § de l'oscillateur est
susceptible d'étre élevée, ce qui va entrainer une dégradation des petformances des
différents systemes. Il est donc intéressant de déterminer lequel des systémes candidats a la
transmission haut débit est capable, a performances équivalentes, de supporter la plus forte
valeur de f. En effet, plus f est élevé, moins l'oscillateur est pur spectralement et plus son
cott 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 D, de 2 Mbits/sec, que l'on veut rendre accessible 4 une centaine
d'utilisateurs de fagon 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 autotise 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 méme oscillateur libre caractérisé par sa largeur de bande 4 -3dB f

Nous commencons par étudier 'évolution du TEB de chacun des systémes en fonction de
la largeur de bande a -3dB de l'oscillateur g et des paramétres sur lesquels il reste un degré
de liberté, une fois les paramétres : D, N, B, M fixés. Puis nous établissons une
comparaison qui permet d'identifier la technique la plus robuste face au bruit de phase.
Dans ce qui suit, toutes les coutbes ont été obtenues a partir des résultats des chapitres 3 a
5. Le rapport Eb/NO est fixé pour tous les systémes 4 10 dB.
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6.2.1 Robustesse du syst¢me OFDM

D'aprés (6.9), le nombre d'utilisateurs maximum autotisé par le systéme est fonction de la
) y
bande passante du systéme et atteint un maximum pour N=32. On prendra donc de
Y %
préférence un nombre de sous-porteuses du systémes au moins égal 4 32.

Dans ce cas, en remplagant les paramétres M, B et D, par leurs valeurs dans les expressions
établies dans le paragraphe 6.1.1, on obtient un nombre d'utilisateurs maximum (IN,)m. de
128.

D'aprés les résultats du chapitre 4, la robustesse au bruit de phase d'un systtme OFDM ne
dépend, pour M fixé, que du rapport normalisé fT;. Or d'aprés l'expression (6.3), pour M et
D, fixés, le temps symbole émis T, est fonction de deux parameétres : le nombre de sous-
porteuses N et le nombre d'utilisateurs N,

Quand N augmente, T, augmente donc pour une valeur de g donnée, le rapport ST, devient
plus important et le systtme OFDM est plus sensible au bruit de phase. Voyons plus
précisément dans quelle mesure le nombre de sous-porteuses IN agit sur les performances
du systéme lorsque l'oscillateur est choisi, c'est-a-dite que § est donné. La figure 6.1
représente les performances en terme de TEB en fonction de § pour plusieuts valeurs de
N.

107
uka""nge
107
10°
m
sa|
'l
10 , i
7 ;
// i
- - O N=32  bidid
" y iRy a8 i B N=64 +
i 7 o N=128 [
- N=256 [ith
10
10° 10* 10° 10°

B
Figure 6.1 : TEB en fonction de B pour plusieurs valeurs de N pour le systéme OFDM (Eb/NO=10 dB)

L'impact de N sur les performances du systétme OFDM est important : pout obtenit un
TEB de 107, le systéme supporte une valeur de f 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 IN le plus faible possible, mais supérieur ou égal a 32 pour
exploiter au maximum la bande de fréquences allouée.

A l'inverse, quand le nombre d'utilisateurs IN, augmente, T, diminue donc pour une valeur
de f donnée, le rapport FT, diminue également, ce qui rend le systtme OFDM moins
sensible au bruit de phase. Pour quantifier I'impact du nombre d'utlisateurs IN, sur les
performances, la figure 6.2 représente I'évolution du TEB en fonction de la largeur de
bande de l'oscillateur pour plusieurs valeurs de IN,. Nous nous plagons ici dans le cas
optimal identifié sur la courbe 6.1, 2 savoir N=32.
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1072k
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TEB

10*

o~ Nu=32
2 -B- Nu=64
- Nu=128

107

10°®
10°

Figure 6.2 : TEB en fonction de 8 pour différentes valenrs de N, pour le systéme OFDM (Eb/N0O=10 dB)

Le nombre d'utilisateurs a donc aussi une influence notable sur le systtme OFDM. La
situation optimale correspond au cas N, = (). On atteint alors une efficacité spectrale
maximale 7=2. Il faut donc se rapprocher le plus de la charge maximale du systéme 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 syst¢tme DS-CDMA

Par souci de simplification et afin de pouvoir réutiliser les résultats du chapitre 3, précisons
P )
que l'on choisit une impulsion de mise en forme rectangulaire (=0 dans les expressions).

Dans ce cas, en templagant les paramétres M, B et D, par leurs valeurs dans l'expression
(6.15), on obtient une longueur maximale de codes L donc un nombre d'utilisateurs
maximum (N, : L=(IN,)x=128. Clest effectivement une longueur de codes disponible
avec des codes de Walsh.

D'apres les résultats du chapitre 3, la robustesse au bruit de phase d'un systéme DS-CDMA
est liée, pour M fixé, au rapport normalisé AT, et au taux de charge C=N,/(N,),m Of
d'aptés l'expression (6.13), pour M et D, fixés, le temps symbole émis T, 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'accés
multiple due au bruit de phase est importante. Afin de quantifier son influence, la figure 6.3
représente le TEB du systeme DS-CDMA en fonction de § pour plusieurs taux de charge.

10"
10
S
-
107 y
% II;?,
= 7
10+ 24
10° | +z -©- Nu=L (Pleine charge)
& Nu=L/2 (Demi charge) 4
-~ Nu=L/4 (Quart de charge) i
10° 10* 10°

/i

Figure 6.3 : TEB en fonction de § pour différents pour différents tausc de charge pour le systéme DS-CDM.A
(Eb/NO=10 dB, impulsion rectangnlaire)

L'écart entre les courbes de performances est moins marqué que dans les figures 6.1 et 6.2

concernant '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 systéme. Il existe également un terme de
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perturbation multiplicatif dont l'effet est indépendant du taux de charge du systéme.
Finalement, lorsque 'oscillateur est choisi, c'est-a-dire que f est donné, l'influence du taux
de charge est faible.

6.2.3 Robustesse du systeme MC-CDMA

En remplacant les paramétres M, B et D, 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 (N,),.. est alors fixé (N,),.=L=128, de méme que le nombre de
sous-porteuses [N : N=L=128,

D'aptés les résultats du chapitre 5, pour M donné, la robustesse au bruit de phase d'un
systtme MC-CDMA dépend du rapport T, et du taux de charge C=N,/(IN,) . Ot d'aprés
l'expression (6.19), pour M et D, donnés et N=L, le temps symbole émis T; est fixé. C'est
donc le taux de charge qui influe sur la robustesse du systeme au bruit de phase : plus il est
grand, plus la puissance de l'interférence entre porteuse et d'accés multiple générée est
importante. Afin de quantifier son influence, la figure 6.4 représente le TEB du systeme
MC-CDMA en fonction de § pour plusieurs taux de charge.
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Figure 6.4 : TEB en fonction de § pour différents tanx de charge pour le systéme MC-CDMA
(Eb/NO=10 4B)

Comme pour le systétme 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 méme qu'en DS-CDMA : la dégradation des petformances n'est pas
seulement liée a I'TCI-MAI, mais aussi 4 une rotation de phase et une atténuation du
symbole utile, indépendante du taux de charge.

6.2.4 Robustesse du systétme MC-DS-CDMA

Comme en OFDM, I'équation (6.31) montre que le nombre de sous-porteuses N du
systeme MC-DS-CDMA doit étre choisi au moins égal 2 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, ).« du systéme sont déterminés par

'expression (6.31). Avec les valeurs de M, B et D, choisies, L=(IN,)ux =128.

D'apres les résultats du chapitte 5, pour M donné, la robustesse au bruit de phase d'un
systtme MC-DS-CDMA dépend du rapport ST, et du taux de chatge C=N./(IN,)u
L'équation (6.25) montre que, pour M, D, et L fixés, le temps symbole émis T, dépend du
nombre de porteuses IN. Comme en OFDM, plus N est grand, plus le temps T, s'allonge et
plus le systéme devient sensible au bruit de phase. La figure 6.5 présente les performances
en terme de TEB du systeme MC-DS-CDMA en fonction de la largeur de bande g pour
plusieurs valeurs de IN.

10-.1 l‘.v‘
Tk
H 4 /,
A
102k A )
HrH 7
A
m ....... of Ill III Y 4
E—l ....... # @i
“ /i
10 FBELH 7 TT'}? A
B3 s % 3!
A 4 v .
s é {/ 57’ - N=32
10° L i i B N=64 L
T '::'::Qﬂ ST g -~ N=128 T—|
= N=256 3
10°®
10? 10° 10* 10° 10°
B

Figure 6.5 : TEB en fonction de § pour différentes valenrs de N pour le systeme MC-DS-CDMA
(Eb/N0O=10 4B)

La figure montre que le nombre de sous-porteuses IN influence de fagon notable les
petformances du systtme MC-DS-CDMA : pour obtenit un TEB de 10% le systéme
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supporte une valeur de § 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 4 32 pour exploiter au maximum la bande de fréquences allouée.

Examinons a présent l'impact du taux de charge donc du nombre d'utilisateurs N, du
systéme pour L fixé. La figure 6.6 montre les performances du systeme en fonction de la
largeur de bande 4 -3dB g 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, 4 savoir N=32,

107 i .
~| - Nu = L (Pleine charge) A
,|| & Nu=L/2 (Demi charge) Vs 4
107 -~ Nu = L/4 (Quart de charge) F
s
/.

107 P ‘ /?/
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\
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Figure 6.6 : TEB en fonction de f pour différentes valenrs de N, pour le systéme MC-DS-CDMA
(Eb/INO=10 4B)

Les courbes montrent une influence du taux de charge beaucoup plus importante que dans
les systémes DS-CDMA et MC-CDMA. Dans un systeme MC-DS-CDMA, la contribution
de l'interférence d'accés multiple, proportionnelle au taux de charge, est plus importante
compatativement 4 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 trés
atténué des que L.>8.

Finalement, lorsque l'oscillateur est choisi, c'est-a-dire que f est donné, on peut limiter la

dégradation des performances en présence de bruit de phase en limitant le taux de charge
du systéme. Mais on limite alors aussi I'efficacité spectrale du systéme.
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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 a -3dB de l'oscillateur f et des paramétres sur lesquels il reste un degré de liberté :
L,(N,)ss, N, une fois que les parameétres : D,, N,, B, M sont fixés. Nous proposons a
présent une étude comparative de la robustesse de ces techniques dans des conditions
identiques. Pour cela, nous nous plagons dans le cas ou L=(IN,),.=IN=128. D'apres les
expressions établies dans le paragraphe 6.1, le temps symbole émis T; est alors identique
pour tous les systémes : T, =10 secondes. L'écatt entre potteuses est le méme, ainsi que
l'efficacité spectrale qui vaut : 7=M=2. Les systémes fonctionnent tous en pleine charge. A
titte de comparaison, la figure 6.7 regroupe les courbes de TEB obtenues dans ces
conditions pour les systtmes OFDM, DS-CDMA, MC-CDMA et MC-DS-CDMA.
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Figure 6.7 : TEB en fonction de £ pour les différentes techniques
(Eb/NO=10 dB, N=L=(N,)uux=128, cas de pleine charge)

L'OFDM est la technique la moins robuste au bruit de phase lotsque 'on considére un
foncdonnement en pleine charge. De plus, pour une charge plus faible, la dégradation des
petformances est accentuée. C'est normal car I'écart entre sous-porteuses diminue. Dans ce
cas également, la bande de fréquences allouée au systéme est sous-exploitée (Bo,,,¢ée<B/ 2).
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Le systtme MC-DS-CDMA constitue en revanche le cas le plus favorable, avec une
résistance en pleine charge supérieure aux autres systémes. 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 systemes DS-CDMA et MC-CDMA fournissent les mémes performances car ils sont
affectés par un niveau de perturbation 4 peu prés identique (la puissance de la MAI est du
méme ordre). La diminution de la charge produit une légére amélioration des
performances, mais sans commune mesure avec un systtme MC-DS-CDMA. La bande
occupée est également indépendante de la charge.

Dans le cadre de notre étude (canal AWGN, fonctionnement en pleine charge,
transmission ciblée 4 trés haut débit), on peut conclure que le phénoméne de bruit
constitue une source de perturbation importante quel que soit le systéme considéré, qu'il
convient donc de caractériser le plus précisément possible. En effet, méme dans le cas d'un
rapport Eb/NO moyen de 10 dB, des différences de performances appataissent nettement
pour toutes les techniques selon la pureté spectrale de l'oscillateur employé.

D'apres nos résultats, la technique MC-DS-CDMA montre la meilleure robustesse au
phénomeéne de bruit de phase, en offrant des performances meilleures que toutes les autres
techniques d'accés multiple candidates a la transmission haut débit (en l'occurrence ici

I'OFDM, le DS-CDMA et le MC-CDMA) pour une qualité d'oscillateur donnée.

1l 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.
Clest pourquoi les concepteurs lui préferent, lorsque les conditions sont appropriées (c'est-
a-dire pour un lien descendant), la technique MC-CDMA. Nous avons vu que cette
technique présente les meilleures performances apres le MC-DS-CDMA.

Enfin, la technique OFDM est la technique la plus sensible 4 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 I'ICI [Pett04b], mais c'est toujours au détriment
d'une complexité supplémentaire au niveau du récepteur.
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Conclusion générale

Dans un systéme de communication, l'oscillateur local, chatgé d'assurer la transposition de
fréquences, est d'autant plus complexe a réaliser qu'il est précis et haut en fréquence. Un
des problemes majeurs rencontré dans les hautes fréquences est donc la conception
d’oscillateurs stables a faible cotit. 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 fil haut débit fonctionnant dans les trés 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 a
contraintes de transmission égales et a 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
I'effet du bruit de phase.

Dans ce cadre, nous établissons les performances de chacun des systémes 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
systémes de transmission connus (UMTS et IEEE 802.11a) est proposée en guise
d'illusttation pour les systemes DS-CDMA et OFDM.

Nous avons également cherché a quantifier de fagon précise la puissance des perturbations
générées par la présence du bruit de phase, afin de permettre au concepteur de systéme
d'évaluer le degré de correction a apporter 4 chacune de ces perturbations, lors de la
conception de récepteur.

Le choix d'un modele représentatif du bruit de phase dun oscillateur a constitué notre
premiére préoccupation : c'est I'objet du chapitre 1. Nous avons porté notre choix sur le
modéle de Wiener-Lévy. Ce modele, largement employé ([Tomb98], [Tomb99], [Wu04a],
[Corv04]), convient en particulier 2 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.

153



Conclusion générale

Un systeme simple porteuse soumis a un bruit de phase est étudié dans le deuxiéme
chapitre de la thése. Nous avons établi d'une part la limite de validité du modéle connu
sous le nom de "faible bruit de phase" dans la littérature scientifique ([Poll95], [Stee98],
[Hich03], [Corv04]) et choisi de nous affranchir de cette hypothése dans nos
développements, pour rester le plus général possible. D'autre patt nous avons examiné
l'influence de la forme de l'impulsion de mise en forme sur les performances du systéme.
Pour une impulsion rectangulaire, les dégradations sont de nature multiplicative. Dans le
cas d'une communication a bande limitée, on emploie généralement l'impulsion de type
RRC définie principalement par son facteur de rolloff «. Elle introduit un terme de
perturbation additif d'ISI (Inter Symbol Interference) en plus d'un terme multiplicatif.
Nous montrons que plus « est petit, plus les performances du systéme sont dégradées.
Nous préconisons alors le choix d'un patamétre 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 sutestime I'impact du bruit de phase sur le systéme.

Les chapitres 3, 4 et 5 concernent l'étude des conséquences du bruit de phase sur les
systemes 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
systémes, en 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 systéme :

- Une interférence d'accés multiple (Multple Access Interference : MAI) pour le systéme
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 systeme. 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 Cartier Interference : ICI) pour le systtme OFDM.
L'expression de la puissance de ce terme (obtenue de facon exacte) montre que I'ICI
dépend du rapport ST, (ou 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 artcles pout modéliser la distribution de I'ICI ([Robe95],
[Tomb98], [Wu02a], [Hich03] par exemple) n'est pas valide, quel que soit le rapport fT,.
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 systemes hybrides ICI-MAI pour
le MC-CDMA, ICI et MAI pour le MC-DS-CDMA). Comme pour les systémes 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 systeme. Dans le systtme MC-CDMA, les perturbations multiplicatives et
additives sont comparables, alors que pour le systétme MC-DS-CDMA, les effets
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perturbateurs du terme multiplicatif et de I'ICI sont négligeables pat rappott 4 la MAL

Ces résultats permettent aux concepteurs de systéme de définir la nature et la puissance des
interférences présentes dans les récepteurs, et de donner des indications permettant
d'optimiset au mieux les architectures de ces récepteuts.

Dans le detnier chapitre, nous comparons la robustesse au bruit de phase des différentes
techniques d'accés multiple. En considérant fixés la bande de fréquence allouée, le débit par
utilisateur et la modulation et en imposant un nombre d'accés 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 systéme constitue un phénomeéne
perturbateur important qui peut compromettre de fagon conséquente les performances du
systéme. Parce que le traitement du bruit de phase peut étre effectué sur le temps
d'émission du symbole OFDM T, le systtme MC-DS-CDMA est la technique la plus
robuste au phénomeéne de bruit de phase. Non seulement ses petformances sont les
meilleures en situation de pleine chatge, mais de plus, du fait de la prépondérance de la
MAI par rapport au terme de perturbation multiplicatif et 4 'ICI, 'écart de performances
par rapport aux autres systémes 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 préférent, lorsque les conditions
sont appropriées (c'est-d-dire pour un lien descendant), la technique MC-CDMA. Nous
avons vu que cette technique présente la meilleure robustesse au bruit de phase apres le
systtme MC-DS-CDMA, tout en offrant la méme capacité d'accés multiple. Ces deux
techniques, envisagées dans de nombreux projets concernant les fututs systémes de
quatriéme 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 apparait 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 I'ICI, qui
permettent, au prix d'une complexité supplémentaite du récepteur, d'améliorer
sensiblement les performances du systeme.
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Perspectives

Ce manusctit 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 étre prise en compte lors de la conception du systéme de
transmission.

Une perspective importante de cette étude consiste a intégrer les effets du canal de
transmission haut débit, afin d'obtenir des résultats correspondant a une situation plus
réaliste. Nous pensons notamment a employer les résultats des travaux menés a I'TEMN sur
la caractérisation et la modélisation du canal de transmission a 60 GHz ([Garn02], [Clav02],
[Frys02], [Okou05]) 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 thése peuvent également étre utilisés comme aide 2 la
conception de méthodes de réduction et de correction du bruit de phase dans les systémes.
Sur ce sujet, la technique de modélisation et de traitement du bruit de phase par des
processus de filtrage particulaire [Sept06], examinée actuellement par l'équipe du GRIF
(Groupe de Recherche Images et Formes), s'avére étre une voie particuliérement
prometteuse. Une autre piste possible pour I'amélioration des performances des systémes
basés sur le CDMA est la diminudon de la puissance des interférences, qui se trouve
renforcée en présence de bruit de phase. Un travail est réalisé dans ce sens pour le systéme
MC-CDMA [EIGh06], 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

A.1 Fonction d'autocorrélation du bruit de phase 6(z)

6(2) est un processus de Wiener-Lévy, c'est donc une variable aléatoire gaussienne centrée
de variance 27 I z‘l qui peut s'écrite :
t

0(1)=[ A0(u)du (A1)

Une propriété importante de ce processus est sa fonction d'autocorrélation, qui s'écrit :
| E[0(1)6(t")|=2m pmin(t,¢') (a2 |

On en déduit que la phase 6(2) 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 :

¢ (u)=E [ej”X]=I:ej"x p(x)dx (A3)

Cas d'une variable aléatoire gaussienne centtée :
Si la variable aléatoire X suit une loi gaussienne centtée de vatiance o, alors sa fonction
caractéristique s'écrit :

e
j i jux l -F
=E{e™|=| e ——e * dx A4
¢ (u)=Ele™]=| — (A4)
R 1 _(X—ju‘gd)z
e g (A5)
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Le deuxiéme terme de l'expression cotrespond a l'intégrale de la densité de probabilité
d'une variable aléatoire gaussienne, par conséquent il vaut 1 et la fonction caractéristique
s'écrit simplement :

v'o’

by(u)=e *

(A.6)

A.3 Fonction d'autocorrélation du signal délivré par
I'oscillateur local x(t)= &°?

E[x(6)x (1 )= E[ ] =gp o9 (1) A7)

L'expression fait intervenir la fonction caractétistique de la variable aléatoire 6(2)-6(%). 6(z)
est un processus de Wiener-Lévy, c'est donc une variable aléatoire gaussienne centrée de
variance 27§ I z‘l qui peut s'écrire :

!

0()=J A6(u)du (A.8)
6(2‘)—6(I’)=jA9(u)du—lIrAQ(u)du=}A9(u)du (A.9)

0(2)-6(#) est donc une variable aléatoire gaussienne centrée et de variance :
E[(6(r)-0(t)|=E[6(:)]+E[6(:")]-2E[o(r)0(")] (A.10)

Le detniet terme teprésente la fonction d'autocorrélation de la variable 6(2). D'apres (A.2),
elle vaut 2zf.min(t,#). On a donc :

E[(0(r)-0(t")}|=2m Ble|+2m Bt '|—4 7 Bmin(t, ") (A1)
L'intégration se fait sur des valeurs positives de fet #':

E[(0(r)=6(1")V}=2m B(r+1'=2min(r,1")) (A12)

E[(G(f)—@(t’))z]=21TB(t+t’—(t+t —|t—t))=2m Blt—1'| (A13)

Sa fonction caractéristique s'écrit donc :
_“2‘75«)-0«,‘)

) e Al
bow_ouy()=e 2 =e D "

On en déduit 'expression de la fonction d'autocotrélation :
I o e (A.15) |

Le signal délivré par l'oscillateur ¢ est stationnaite du second ordre, alots que la phase 6(2)
n'est pas stationnaire.
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Annexe B

Moments d'ordre 1 et 2 du terme «,,
me”Z

Dans cette annexe, nous nous intéressons aux moments d'ordre 1 et 2 du terme ¢, défini
pat :
17
. 1 T
0, =00+, == [ Y T dr ®.1)
0

m m

Ou meZ et () est un processus de Wiener-Lévy de moyenne nulle et de vatriance
2nf l z‘l .

Les moments de & ainsi que de sa partie réelle o9 et de sa partie imaginaire g peuvent
se calculer directement 4 partir des propriétés statistiques d’un processus de Wiener-Lévy.

B.1 Moyenne de &,

T, gL
E[am]=E[amm]+jE[am3]=—Tl-{ E[cejg(')}ej2 T dt B.2)
P =dall)

Cette expression fait intervenir la fonction caractéristique de la variable aléatoire 6().
Comme 6(#) est un processus de Wiener-Lévy, (%) suit une loi gaussienne centrée de
vatiance 278 | z‘l . D'apres l'expression (A.0), sa fonction caractéristique s'éctit :

)
o’

boi) (u)ze_—_z_ze—uzﬂﬁ!ll B.3)
La moyenne de & s'écrit donc :
1 T 7 ZTrﬂ
E[am]=——f e e Tdt B.4)
Ts 0
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7.
~B+j 217%)1
E _1| e ’
lon]=7 - ®5)
|- B+ j2m—
Ts 0
(—TTB T:+j277m)_1
Elax,|= .6
[ ] ~nt BT ,+j2mm ®0)
Puisque l'indice 7 est un entier relatif, la moyenne de ¢ s'écrit finalement :
1 —e AT
E = 7
e nBT,—j2mm ®7)
Dans le cas particulier ou m=0, la moyenne de o, s'écrit :
--'rr,BTr
Elo,|=——— 8

Par identification, on en déduit les moyennes de la partie réelle ¢ , et de la partie

imaginaire @ ;de & :

”

(l—e "N BT, |
E[O‘mm]= 2 2
( BT ) +(27rm)
BT, B.9)
V21t m
E[(X,N] 5
BT) +(27 m)
Dans le cas particulier oit #=0, les moyennes se simplifient de la facon suivante :
| 1—e ™ |
E[‘Xom]:—"—‘
nBT, (B.10)
Eogs]=0
B.2 Puissance de la partie réelle de «,,
T '
E[‘xmm]_ 2.[ ( +2Tr7,—)dtfcos( t)+2m n;,t )dt’] B.11)
s 0 5 s
e mt mt’
2 —_ e [ '
E[(xmm T?! J E cos(@( )+21 TS)COS( (tH+2m T )]dta’t (B.12)

169



Annexe B : Moments d'otdre 1 et 2 du terme «,,, mEZ

i my mt!
—_/(9([)4'211’7,:) j(e(t')+2rr T,

T T, ) ) ;
Elotg== | [ E| -t c e dtarr B9
00

En développant, la puissance de la partie réelle de o peut s'écrire sous la forme :

1
E[(xfm]=z(11+12+13+14) (B.14)
Avec:
1 T, T, jom (t+¢’)
== [ E[&C*e T grar B.15)
T %%
1 T, T, ‘ jz,,m(t t’)
L== [ [ E[¢Coe T grar (®.16)
T5% %
1 T, T, 00— _jz,,m(tT—t')
~j(e(z)-o( f__ 7%
I=—= [ [ E[e7W00I]e - dtdt'=1I B.17)
T o %
1 otwouy] <
—jel+oe(:’ r_r*
]4:F{{E[e jo o) g - didt'=T" (B.18)

La puissance de la partie réelle de & peut donc se réécrire :

(E[af,,m]%(m(h)wuz)) (B.19)

B.2.1 Calcul de l'intégrale I,

En faisant apparaitre la fonction caractéristique de la variable aléatoire gaussienne 6(z)+0(#),

lmtegrale I peut se réécrire :
T, jom mit+t)

f f bowsopy(le T dtdt’ (B.20)
0 0

0(2)+0(¢') suit un processus de Wiener-Lévy : 6(#)+6(#) est donc une variable aléatoire
gaussienne centrée de variance :

E[(0(e)+0 (e |=E|o( |+ Elo(s')]+2E[0(r)0(2"))] (B.21)
Le dernier terme représente la fonction d'autocorrélation de la variable 6z qui s'éctit
27f.min(t,t') d'aprés l'expression (A.2). On a donc :

E[(6(2)+6(¢")]=2m Ble|+2mB|¢ |+4 7 Bmin(z, 1) B.22)

L'intégration se fait sur des valeurs positives de fet £ :
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E[(0()+6(¢")*|=2m B(¢+¢'+2min(z,2"))

E[(0()+0(2")]=2m Ble+t'+(t+1'—|t—'])) =27 B(2t+2t "=t —1'])

La fonction caractéristique de la variable aléatoire 6(z)+6(#) s'écrit donc :

_ ¥ 0% A et
J— 2 - B (2t+ 2t —|r—1]
¢’e(z)+e(z')(”)—e =e

B.23)
(B.24)

(B.25)

En remplagant la fonction caractéristique par son expression dans (B.20), on obtient :

m(l-H)
J‘J‘e—ns (2t+2t"—j— t| T, didt’
00
1 T’ —mB(r+3t') j"ﬂ (Ht) B(3t+1")
11=—2 f f m e dt’ +f e
TS 0

Puis en regroupant les termes en feten #':

]1=-1—2- Te( ne ) j'e( Mﬁﬂzn_) dt’'ldt
T 1%

+i2 }:e( 3"B+121T—) fe(_"3+jzn ),dt’ dt
slo

Pour simplifier 1'éctiture, posons :

c1=—7TB+j2TrTﬁ et b=—31TB+j2Tr~]n:1—

s S

L'intégrale I; s'écrit alors :

Il:Tif.‘T!j e‘"(i eb"dt’)dt+1: e T[e"’ydz‘ ')dt
L[5 afe e T
11=—T—§L{e [—b-—]odt—l-{e = dt]
1175 F
Il:}f[?{ (elerr— )dt—!—;{( glbrrals_glatoh) gy
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(a+b)t at Vs (bt +aT ) (a+b)t T,
= 12 lfem ™ e lje "~ ¢ B.33)
72l blath a, a b a+b |,
1 (a+d)T aT,
I =——————|2ae —2{a+b)e +2b 34
' ab(a+b)T§[ (a+b) ) (B.34)
Or:
(a+b)T,_ ~wBT A+ 2nm=3nw BT +2rm_ —4wBT, _jémm __ _—~4mBT,
e =e =e e =e (B.35)
=1V meZ
De méme :
eaT,:e—1rBT:+j217m:e—rrBTI <B36)
D'ou:
I =——-.—2——[a & (a+b)e ™+ B.37)
' ab(a+b)T? '
. =i 1 e_4"BT’——1—C-"5T’ ; 38
72| b(a+b) ab ala+th) (B.38)
En remplacant 4 et & par (B.29) puis en prenant la partie réelle, on obtient :
R()= 3’ BT -2 m’ —ampT,
)=
2[(3n2ﬁ2 Tf—2n2m2)2+(5712/5’st)2]
23 B T2~ 41 ) .
B 2 p22 2. 2\2 2 2© : (B39
(BB Ti—4m’ m’) +(8 7 BmT,)
4 TT2ﬁ2T§—2Tr2m2
- o
2|(m* BT =2 w2+ (3% BmT,)
Dans le cas particulier ou #=0, 'expression se simplifie de la fagon suivante :
1 —4m T —mAT
I =RU,)=————le ‘—4e +3
=R )=l ) (B.40)

B.2.2 Calcul de l'intégrale I,

En faisant apparaitre la fonction caractéristique de la vatiable aléatoire gaussienne 6(2)-6(¢'),
l'intégrale I, peut se réécrire :
jznm(t—l’)
T

T, T

1 ¢ ¢ '

]2=—FII¢9(1)—9(10(1)3 © didt (B.41)
500
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De la méme fagon que 0(z)+0(¢), 6(2)-0(#) est un processus de Wiener-Lévy : c'est donc une
variable aléatoire gaussienne centrée dont la fonction caractéristique s'exprime directement
en foncdon de la variance. D'aprés l'expression (A.2), la fonction caractéristique de cette
variable s'écrit :

_“2‘73«)—9(:')

— 2 __ (-t 42
¢e<e)-e(z')(“)_e =¢ ! (B.42)

En remplagant la fonction caractéristique pat son expression dans (B.41), on obtient :
m(i—t’)

I,= f f e T G gy (B.43)
T3% %
T t m T oM
1 o jrrﬁ—(t—t') S nglyrep BT =)
L=—|[{[e™ e T a0 T drtfay (B.44)
TS o \o t
Puis en regroupant les termes en feten #':
.Tf Trﬁ+j2rr— wh—j2m ;
[2=—1—2 fe< ) fe( ) dt'|dt
Ty|o
(B.45)
7, rrB+j21r— s 1‘rB—121r—— '
iz [e | 7 fe( 7 dt’|dt
Ti1o
Pour simplifier I'écriture, posons :
,om
:—TTB—F]ZTTE_,— (B.46)
L'intégrale I, s'écrit alofs :
L= ‘ T, T,
L=—|[e"\ [ear"|de+[ e\ [ & " dt' |t ®A47)
T K 0 0 ‘
1 IT: e T, a‘t' T,
L==5f e[S dr+[ | =] ar (B.48)
T, K —a lo 0 a |
L% L
L=l L [ (1—e")ar+ L [ (™= 1)ar (B.49)
TS ] a 0 a 0
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ICICEU I
——1
g .

) at'fs
et B0
T, al a a
1] e =1\ 1 [=1+e""
L==|—-=|T — +—| ————T 51
2 T? a s a a* a* s (B )
Or:
al, _ —-wBT+2mm_ —~nBT, _j2nm __ -—mfBT,
€ "=¢ =€ € =e
=1V meZ (B )
De méme :
ea‘Tsze_nBT‘_ﬂ"mz e—TrBT, (B.53)
D'ou:
1 1 1 | R p—r 1 - BT
L=—|-T |-+~ |+— 1)+ e =1
2 T? S(a- a*) a2( ) (a*)z( )] (BS4)
[ g ara eyl .
Ly=—35|-T, 2 ( —1 4 (B:53)
N} lal |4
1 [ . 2Re(a) [ .» 2{R(a)’~S(a)
=L |- 2Bela)  (mer._y) ( : /) (B.56)
T\ lal la|
En remplacant a par (B.46), on obtient :
|
2
2((TrB)2—(21rﬂ
1 21 BT, - T
1= e 1) RY B.57)
s 2 m 2 m
(rB) +(2n Ts) ((ng) +(2n7))
| ’ A
Finalement, l'intégrale I, est réelle et s'écrit :
2
2 o T, —(2mm
L,=R(I,)= . BT, +e ’”‘—1)( )2 (2] (B.58)
(TTBTX) +(27‘rm) TI'BTS) +(27Tm)
Dans le cas particulier ot =0, on obtient :
(B.59)

I,=R (Iz)=ﬁ(nﬁﬂ+e_"”‘— 1)
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B.2.3 Calcul de la puissance de 4

En remplagant les patties réelles de I; et I, par leurs expressions respectives (B.39) et (B.58)
dans (B.19), on obtient l'expression de la puissance de la partie réelle de ¢

3’ BT -2’ m’
4[(3 BT =2 (S TrZBmTS)Z]
(3r? B T2 —4m* me?)

~41t BT,

Eloca)-

~mBT,
(5]

(3B T2 dr* m) + (87 BmT,)

N Trz,Bsz—an m | B.60)
4[(n252 T2 m?)2+(3 TrZBmT:)z]
1 (BT ) —(2mm]
+ > > nﬁTﬁ—(e_”ﬁ ’—l) - 5
(BT, +(27rm) (BT, +(27rm)
Dans le cas particulier ou #=0, la puissance de la partie réeﬂ; s'écrit :
1 —4mpT, o —mT,
E[agm]=m(e ‘AT 1 8e BT+127TBTS—-9) (B.61)

On peut également indiquer que sous I'hypothése (TrB TS)2 <<(2Tr m)2 , la puissance de la
partie réelle peut s'approcher par :

[ . ]N 1+2m BT, —e ™"

2V2rtm)
B.3 Puissance de la partie imaginaire de «,,
La puissance de &,,5 se calcule suivant le méme principe :
T, T, ,
Elel,|=E L [ sinfo(e)+2m 2 at [ sine(e)+2m 2 |t (B.63)
Tf 0 Tx 0 T:
1 e | t t
E[afns]=_2ffE sin| 0(¢)+2m == |sin| 6(¢ ")+ 2 2| |dt dt * (B.64)
TS 00 Ts Ts
L nT i j(6(1)+21r"7") —j(9(1)+21r%1) j(G(l’)+27'r1T1:—,) —j(9(10+21rr;,—t,’)
Ell == [ E| £ —¢ € —¢ drdr’ (865
[ Tf{{ i 2j 2j

175



Annexe B : Moments d'otdre 1 et 2 du terme «,,, mEZ

En développant, la puissance de la partie imaginaire de @ peut s'écrire sous la forme :

1
E[ais]=—z(11—12—13+14) (B.66)

Avec I et I, les intégrales définies par les expressions (B.15) et (B16), =L et L=I;". La
puissance de la partie imaginaire de ¢, peut donc se réécrire :

Elods]==S(R(1)-R (1) B6)

En remplagant les parties réelles de I; et I, par leurs expressions respectives (B.39) et (B.58)
dans (B.67), on obtient I'expression de la puissance de la partie imaginaire de ¢ :

2 g2 702 2 2
E[“fns]z— 3BT -2 m : —4mpT,
4[(37T232Tf—21'r2m2)2+(5 WZBmTS) ]
(3r? B2 T2~ 4> m?) s
e
(3B P~ 4’ m?P+ (8 BmT, )
- BZTSZ'"Z m? | (B.68)
4[(n232T§-2n2m2)2+(3 TrZBmTS)Z]
2 2
T, -2
+ 21 2 TFBTs"‘(e_TrﬁTS_l)(TrB S)z ( Trm)z
(mBT,) +(2mm) (BT, +(21rm)
Dans le cas particulier ot =0, la puissance de la partie imaginaire s'éctit : _
2 o 1 _om4mBT, -mpT, _
E[od,] 12(1TBT:)2( 16+ 127 BT, ~15) (B.69)

On peut également indiquer que sous I'hypothese (TI’ B Ts)2 <<(21T m)2 , la puissance de la
partie imaginaire peut s'approcher par :

2mBT +e g 43

(2V2 1t m)’

E[a,i]~ ®B.70)

B.4 Puissance de «,,
La puissance de ¢, se déduit directement de la puissance de sa partie réelle et de sa partie

imaginaire :
Ello, [ |= E[od 5|+ E[o}5] ®.71)
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Bllo =3 (RO + R (1)~ S (R () -R (L)) =R(L)=1, ®72)

Finalement, en remplagant I, par son expression (B.58), la puissance de ¢ s'écrit :

(Tr BTS)Z—(ZW m)2

Elja Pl= 2 BT +{e™"—1 73

[|0‘m| ] (TTBT:)Z—F(ZTTm)Z " ( )(TTBTS)2+(21TM)2 B
Dans le cas particulier ou #=0, la puissance s'écrit :

E[IO(OP]:(TT_EZT—)Z(WB Tﬁe“"”‘——l) (B.74)
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Annexe C

Calcul de la probabilité d'erreur en
présence de bruit de phase

Pour chaque systeme (DS-CDMA, OFDM, MC-CDMA, MC-DS-CDMA), la variable de

décision peut s’écrire sous la forme suivante :

M=o Xt X 41, (C.1)
ou x; est le symbole QPSK transmis, «, est un terme multiplicatif complexe étudié dans le
chapitre 2, x; est un terme d’interférence (interférence entre porteuses ou entre utilisateurs).
Dans le cas ot x; peut étre modélisée par une variable aléatoire gaussienne centrée, il est

possible de définir l'expression analytique de la probabilité d'etreut. 77, cotrespond au bruit
additif blanc gaussien dont les statistiques ne sont pas modifiées par le bruit de phase.

En considérant les M symboles x,, appartenant a la constellaion comme indépendants et
identiquement distribués, la probabilité d’erreur symbole peut s’écrire sous la forme:

1 M
Peo=77 Z_:l P(y,&D(x,)|x,=x,,) “

ou D(x;) est le domaine de décision associé au symbole x;. Ce domaine dépend de la
constellation choisie pour la transmission. De plus, on supposera les symboles de puissance
unité : P,.=E[|x,|]=1.

C.1 Probabilité d'erreur dans le cas d'une modulation
BPSK

Dans ce cas, M=2 symboles : x,=%1. les symboles sont symétriques donc les probabilités

d'erreur sur chacun des 2 symboles sont égales. La probabilité d'erreur symbole, qui est

égale 4 la probabilité d'erreur binaire, s'éctit alots :
P,=P,=P(y,&D(x,)|x,=+1)=P(R(p,) <0x,=+1) (C.3)

En remplagant x; par sa valeur dans 'expression de y, et en prenant ensuite la parte réelle
de y, la probabilité d’erreur devient :
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PebzP(o‘osn"'xm +'7km<0) (C4
La probabilité peut étre calculée en conditionnant par rapport a la variable aléatoire 74
Etant donné que les termes d’interférence et de bruit sont des variables aléatoires
gaussiennes complexes centrées indépendantes, le terme (x,+7);) est une variable aléatoire
gaussienne complexe centrée de variance o =07 +a;” et la probabilité conditionnelle s*éctit

(24

1 on
PEblo‘osi - 2 e"fc ( \/Eo-m ) (C'S)

La probabilité d’erreur est alors obtenue en intégrant les probabilités conditionnelles sur la
distribution de la variable aléatoire

Py=1 ] afe (sz_) o (x)dx C.6)

2 N

—00

C.2 Probabilité d'erreur dans le cas d'u1_1e modulation
QPSK

Dans ce cas, M=4 symboles :
_+l+j

== (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 :

Pes:P(ykED(xk)lxkz_l—\/t——z__j) (C.8)

Si on néglige le cas ou une erreur se produit a la fois sur la partie réelle et imaginaire, elle
[ .
s'écrit :

Pe:mP(ﬂ%(yk)<0|xk=%)+P(S(yk)<0|xk=17+il) C.9)

En remplacant x; par sa valeur dans I'expression de y; et en prenant ensuite la partie réelle
et la partie imaginaire de y, la probabilité d’erreur devient :

Koy~ Ko g

V2

g T 5

+P
V2

P,~P + X5+, <0 +X,4+10,5<0 |=PL+P% (C.10)

Les deux probabilités P, et P, peuvent étre calculée en conditionnant respectivement pat
rapport aux variables aléatoires (40,5 €t (@,ztx,g). Etant donné que les termes

d’interférence et de bruit sont des variables aléatoires gaussiennes complexes centtrées
indépendantes, le terme (x,+7,) est une variable aléatoire gaussienne complexe centrée de

180



Annexe C: Calcul de la probabilité d'etreur en présence de bruit de phase

puissance ¢ =g+ 0y’ tépartie également sur les parties réelle et imaginaire. Les probabilités
conditionnelles s’éctivent alots:

1 % Xos 1 Ao —Kog

Pes[rx“,x—ao: erf‘c(—o__m——)__ierfc(_—ﬁ;——) (Cll}
Ko tOos| 1 Ko +0og

stlo‘asu'f‘e‘os erf( 20-3 )_Eerfc( \/EO’ ) (C.]Z)

La ptobabilité d’erreur symbole est ensuite obtenue en intégrant les probabilités
conditionnelles sur la distribution des variables aléatoires (o, o) €t (@)g30yq) :

pes:% Ioe;fc(T%Zr—)faw_am(x)dx+iely’c(\/go_)fmm—um(x)dx) (C.13)

C.3 Probabilité d'erreur dans le cas d'une modulation
16 QAM

Dans ce cas, la constellation est constituée de M=16 symboles :

)c,,,=i\/__'1t6]—z avec  k,n€(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'éctit alors :
1

1+ 3+
Pes'_‘ZP(J’kED(xk)‘xk \/l_({ )+4 P(J’ng xk)|xk \/‘1‘(—;) 13
1 1+3 1 3+3j '
‘*‘ZP(}’k55D (x)|x,= m])+4 P(yng(-xk)lxk \/_IBJ )
=Pt Pu P+ P.) €16

Pour la premiére probabilité, la région de décision est un carré. Si on néglige le cas ot une
erreur se produit a la fois sur la partie réelle et imaginaire elle s'écrit :

Pes,“P(‘R(yk)<0lxk=%)+P(iR ye)> J—lxk 1\/1!)
rp[s0 <0 o (300> i)

En remplagant x; par sa valeur dans 'expression de y, et en prenant ensuite la partie réelle
et la partie imaginaire de y, la probabilité d’erreur devient :

(C.17)
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Ko —X g Koy~ Kog 2
P, ~P —-\/.1;0—+x1m+nkm<0 +P(—ﬁ—+x1m+nkm>—ﬁ_—6)

C.18

+P(M+x +1n,3<0 |+ P m+x +n >~2—— ( !
_\/'1_0 I3 k3 \/’E I3 k3 \/ﬁ

Pes,NP:'s,+P§s,+Pisl+P:s, (C'19>

Ces quatre probabilités peuvent étre calculées en conditionnant respectivement par rapport
aux vatiables aléatoires (o 5% o) et (oot o). Etant donné que les termes d'interférence et

de bruit sont des variables aléatoires gaussiennes complexes centrées indépendantes, le
terme (x,+7)) est une variable aléatoire gaussienne complexe centrée de variance 7’

=of+0, tépartic également sur les parties réelle et imaginaire. Les probabilités
conditionnelles s’écrivent :

P;.mm_auf%erfC(%:—f) % rfc(@ﬂ——;—?—“) (C.20)
Pi,lam-af%erfc(2—%;:"—5)):;—64':(3_—(%%;&5—)) (.c.21)
es,hmwu%efﬁ(gyz—%f)%erfc(5‘3—%%‘33) (C.22)
Plionan™ f( (f—oza)) %ef(z—_(?/ﬁ?—“)) €23

La probabilité d’erreur sur le symbole est ensuite obtenue en intégrant les probabilités
conditionnelles sur la distribution des variables aléatoires (o), 5) €t (o gtx,g) :

17 x
Pu=7] (erfc( mg)mf( oo ))f o (¥) e

17 2—x
21 T M N

Pour la deuxiéme probabilité, la région de décision posseéde 3 frontiéres. Si on néglige le cas
ol une etrreur se produit a la fois sur la partie réelle et imaginaire, elle s'écrit :
3+ 3+
P,~P +P <0|x, ===
es, ( yk \/—'lxk \/—) ( (J’k) |xk m)
3+
+P ( (3 \/—“ K \/—J )

(C.24)

(C.25)
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En remplagant x; par sa valeur dans 'expression de y, et en prenant ensuite la partie réelle
et la partie imaginaire de j;, la probabilité d’erreur devient :

30 gq — Oy 2 Og +3 05
P, ~P ~—~—-\/1—0 +x1m+'7k‘x<ﬁ +P _—_\/—1-6 +x,4+n,5<0
C.26
Gon %03 s 0
m 13T es m
P, ~P +P, +P, €.27)

Ces trois probabilités peuvent étre calculées en conditionnant respectivement pat rapport
aux variables aléatoires (Jo,g-0r 4) €t (@ 5+30 4). Etant donné que les termes d’interférence

et de bruit sont des variables aléatoires gaussiennes complexes centrées indépendantes, le
terme (x+7]¢) est une variable aléatoire gaussienne complexe centrée de variance o

=of+a; tépartie également sur les parties réelle et imaginaire. Les probabilités
conditionnelles s’éctivent :

1 3opp—oo5—21} 1 3o —0g5—2
Pl =— —_— = - .
533 0=ty 2 e"fc( \/_2—6 O_G_R ) 2 e;’fc( mo. (C 28)
P rf Kou T3 Ko =lerfc Komt3 KXo .20
eszl‘xnm+3°‘o:! \/560.3 2 mo_ ( . )
—(oow+3xe5)| 1 2—(otp+3xXg5)
Py pyrsons™ erfc( \/O—()U =zerfe —4\/%;0—— (C.30)

La probabilité¢ d’erreur sur le symbole est ensuite obtenue en intégrant les probabilités
conditionnelles sur la distribution des variables aléatoires (3o g-0)5) et (X)q+30x o) :

=7 ferfc(\/- )fm oy (X6

+ _f(erfc(\/— +erfe (\/__U))f%mix)dx

Pour la troisitme probabilité, la région de décision possede 3 fronticres. Si on néglige le cas
ou une etreur se produit 4 1a fois sur la partie réelle et imaginaite, elle s'écrit :

(C.31)

+33 1+3
Pesﬁ‘P<fR Y <O‘xk \/’1—OJ )"‘P(ER J’k \/_'lxk \/—"J)

143 ) (C.32)

+P( (ye)< \/—lxk o

En remplagant x; par sa valeur dans 'expression de y; et en prenant ensuite la partie réelle
et la partie imaginaire de y;, la probabilité d’erreur devient :
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Koy =3 Oy Ky =30, 2
P“XNP(—\/—I——O_—“FXM+nkm<0)+P(—\/1——0—g+xm+nw>ﬁ)
C.33
30(0m+(x03+x N <_2_ (€39
\/ﬁ 1ST s m
Pe.v;’ts P;:, + Pz.v; + st, (C'34)

Ces trois probabilités peuvent étre calculées en conditionnant respectivement pat rappott
aux variables aléatoites (&t g-Jo,o) et (3a gt o). Etant donné que les termes d’interférence

et de bruit sont des variables aléatoires gaussiennes complexes centrées indépendantes, le
terme (x;+7],) est une variable aléatoite gaussienne complexe centrée de variance o

=of+o," tépartic également sur les parties réelle et imaginaire. Les probabilités
conditionnelles s’écrivent :

1 o —3 Ky Gox—3 Xy
P! - R TSN 2 Zow s
es3fon— 305 2 e}'_'f‘c \/2_00-91 ) f ( \/—_OO' ) (C.35>
2 1 2—(con—30p3) ) 1 (2—(0(09;—30(03))
P;s 5 30 =—erfc — = |Fyé| C36)
J'D‘a.n 3045 2 mo-gq 2 \/EO' (
3o t+ogs—21 1 3otgg+0gs—2
ex,lo(w+ 30‘0: erf‘c _\/%O_S :5 e}?f‘c _—\/_1_07._— (C37)

La probabilité¢ d’erreur sur le symbole est ensuite obtenue en intégrant les probabilités
conditionnelles sur la distribution des variables aléatoires (o, g-3%,4) et (Botygto,g) :

T( rfc( )+erfc(r ))f ()
1 x—2
+5_J;erfc(7_w—o_)f3%+%(x)dx

(C.38)

Pour la derniére probabilité, la région de décision posséde 2 frontiéres. Si on néglige le cas
Ol une erreur se produit a la fois sur la partie réelle et imaginaire, elle s'écrit :
3+3j

P, P( (yu)< rlxk \/—)‘FP( () \/’_lxk 3\/_EJ) (C.39)

En remplagant x; par sa valeur dans expression de y; et en prenant ensuite la parte réelle
et la partie imaginaire de ., la probabilité d’erreur devient :

3oty — 3ot o
PQS‘NP(_(ﬂ\H_a_Q-I»xlm-FT]km <\/_21—6)+P(L)\7;_1_6_‘£)_+x13+nk3<%) (C40)
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Annexe C : Calcul de la probabilité d'erreur en présence de bruit de phase

P,~P,+P, 41

Ces deux probabilités peuvent étre calculées en conditionnant respectivement par rapport
aux variables aléatoires (a,g0,5) €t (0,50, 5) Etant donné que les termes d’interférence et

de bruit sont des variables aléatoires gaussiennes complexes centrées indépendantes, le
terme (x,+7),) est une variable aléatoire gaussienne complexe centrée de variance i

=of+0," tépartie également sur les parties réelle et imaginaire. Les probabilités
conditionnelles s’écrivent :

! 1 3(oon—05)=2) 1 3(otgn —Xg5)—2
Pesbormea ™73 erﬁ’( 60, | 29 e (C.42)

1 3(oontags)—2| 1 3{otgn +0to5) =2

P == Lt Tl o oy~
st o0z~ 7 €I e S erfe oo (C.43)

La probabilité d’erreur sur le symbole est ensuite obtenue en intégrant les probabilités
conditionnelles sur la distribution des variables aléatoires (a,g,5) €t (@) )q) :

e IR o [ B e e Can
La probabilité d’erreur binaire s'écrit finalement :

1 1
Py=7 PeS—E(P,_,sﬁqu;r P, +P,) (C.45)
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Annexe D : Moments d'ordre 1 et 2 des termes d'interférence

Annexe D

Moments d'ordre 1 et 2 des termes
d'interférence

Dans cette annexe, nous nous intétessons aux moments d'ordre 1 et 2 des termes
d'interférence dus au bruit de phase qui apparaissent dans les différents systemes étudiés :
MAT dans le systéme DS-CDMA, ICI dans le systéme OFDM, 4 la fois MAT et ICI dans les
systemes MC-CDMA et MC-DS-CDMA.

Dans tous ces systemes, les termes d'interférence x; peuvent s'écrire sous la forme générale
suivante :

N1
Xr= kz: X Ly ®.1)
=0

ou Nj est le nombte de symboles interférents, x; le &% symbole interférent et I, le
coefficient de pondération complexe associé. L'expression exacte de I, est fonction du

systéme considéré, mais elle dépend toujours du bruit de phase (%), ou (#) est un processus
de Wiener-Lévy de moyenne nulle et de variance 2z6 | #] .

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 a partir des propriétés statistiques d’un processus de
Wiener-Lévy.

D.1 Moyenne des termes d'interférence

Puisque les symboles x; sont des variables aléatoires centrées et indépendantes du bruit de
phase donc des coefficients I, la moyenne des termes d’interférence est toujours nulle :

E[x,]=0 ©2 |
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Annexe D : Moments d'otdre 1 et 2 des termes d'intetférence

D.2 Covariance des parties réelle et imaginaire des
termes d'interférence

Puisque xy est centré, la covariance des parties réelle et imaginaire de x; s'écrit :

COV(ER(XI):S()Q)):E[m(x1)3(x1)] D.3)
Avec:

B[R (x) 3 (x )= ‘Z B[R (x,1,)3 (5, 1,.)] ©.4
Or:

X, L= R(x )+ 7S ()| [ R+ 7S (T)] ©.5)
D'ou

SR(xk]k)_iR(xk)m(]k)_'s(xk)s([k) 5

S, [,)= R (x) S (L) + S (xR (1) ©-6)

E[R(x,] )J(xk L=E[R ()R (x, )] E[R(1,)3(1,.)]
+E[R(x) S (5 )IE[R ()R (L) .
—E[3(x,)R(x, )] E[S(1,)3(1, )] '
- [S(Xk)s(x )]E[S(Ik)m(-[k)]

De plus les symboles x; sont indépendants entre eux et centrés, donc dans le cas ou &#z£':

E[R (x, ;)3 (x,. 1, )]=0 D.8)

Dans le cas ou &=£', les parties réelle et imaginaite d'un symbole étant indépendantes,
centrées et de puissance moyenne égale 4 1/2 dans le cas des modulations
bidimensionnelles considérées (QPSK, 16 QAM), on obtient :

E[R (x, 1) 3 (x,1)1= E[R (5] E[R(1)S(1,)]+ EIR (x,) 3 (5)] E[R(L,)]

Bl (r) RO E[S (1]~ E[S(x P B[S (1R (1] =0 ©9)
=0 =1/2
Finalement :
| Cov(R(x,),3 (x))=E[R(x,) S (x,)]=0 (D.10) |

On en déduit que les parties réelle et imaginaire du terme d'interférence di au bruit de
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phase sont décorrélées, quel que soit le systéme de transmission considéré, dans le cas ou
une modulation bidimensionnelle QPSK ou 16-QAM est utilisée.

D.3 Puissance de la MAI dans un systéme DS-CDMA

N
s = E ]| ¥l ]= ;?;3 E[jg "] D.11)
mu
Avec:
Elie P13 3, sletereperlelerer] D12)
Et:
el e o1y
YT '
Pour deux utilisateurs # et # différents, les codes de Walsh vérifient :
Elete et el =6, 18, =g B0 Bu b T Bu o D14

D'ou:
E[c}‘c;”c? cy. ]——lszl '

D.15)

E[c,“c;"c,".c;".]=L_l sil#l’

En considérant l'expression (D.15), on peut réécrire l'équation (D.12) sous la forme :

L-1 L=l
E[jg"f ]—— E[gTf ]——-—ZOIZHE[EI £ (D.16)
= +
Ou:
) (I+1)T, ('+1)T,
E[g;ﬂaﬂ*]:_z J' f E[ej(ﬂ’ (¢)-6 (l’))]dtdtr (D17)
TC T, I'T, T—JJ
8™ ()-8 (1}

L'expression fait apparaitre la fonction caractéristique de la variable aléatoite gaussienne
§"(2)-0"(#) en 1, qui vaut d'apres I'expression (A.14) :

2
- Uu‘(n)-u'(ya

e OLLIEE LA ©18)

Donc:
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(+1)7. (I'+1)T,
Elgrer]= f [ e g gy D.19)
Tc IT, I'T,

Pour calculer J'expression (D.19), on doit distinguer deux cas : /=/ et /</'

*lercas: /=/
(+1)T, (+1)T,

Elgrl=s [ [ e tlaar (D.20)

TC iT, T,

+0)7T, [ ¢ (1+1)T,
E[’E}”‘Iz]____ f f e—ﬂ'ﬁ(l—f')dt "4 f e—rrB(l'—t)dtr dt (D21)
Tc ir, \Iir, f
(+1)7, mht —ye (+1)T,
1 — e e
Ellgf == e TH I +e™H|— dt 22
[1EF] = 1{( [”BLC —F | D.22)
1 (I+1)T,
E[|§]m|2]= BTZ J‘ (l—e"B(lT”—t)-*'l—e"B(l_(l+l)T°)) dt (D23)
nwpiL, ur,
(1+1)T
1 errB(lT,—t) enﬂ(l—(/H)T‘) e
E(lg )= 2t— - 24
[|§l|] T['BT?[ —T('B 'ITB o (D )
Bl —2—(n T+ ™" ~1)
/ (7TB T )2 c (DZS)

* 2eme cas : </
Dans ce cas, les deux supports temporels sont disjoints et # est toujours inférieur a #, donc :
I+ )T (I+1)T,

E[gy E,"’*]—— f f e drdr’ D.26)
omb (/+1)T ppr WD
E[g'E)] ——[ ] [-WB], . D.27)

-1 1+1)T T - '+1)T, - BI'T
(en6(+ JT._ o8 c)(e mBI+UT._ B )

E[grer]=
[EI gl ] (T[‘ﬂTc)z

(D.28)
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m=m#* _1 T B(I-1T.{ mBT, -7 BT,
E[gl g ]=__——(TI'BTC)2e BU~1T (e BT_l)(e BT, _1\) (D.29)
mem* 1 wB(I-1)T, -mwBT.[ nBT 2
E r N=— 3 :_1
(g7E"] (WBTC)Z € e (e ) .30

En intégrant (D.25) et (D.30) dans (D.16), la puissance des coefficients de pondération
s'éctit :

L-1 L-1 L-1
Ellg )= = BLT LT ;(TrBTr—l—e_"”‘—l)—'—Ll 2 2 e"“’"'”‘e‘"”‘(e"“*—1)2] (D.31)
Soit :
- T 2. -
E[| wm s, e ﬁT( BT, _ ) L-1 L-1 . -
C i] — =~ |\ wBLT +Le™ =L e D.32)
BL ) 1=0 !'=1+1
Calculons la somme S définie par :
L-1 L-1 , L-1 L-1 ,
S___Z Z errB(I—I )TL,=Z enBlTC Z e——nBl T, (D.33)
=0 I'=l+1 /=0 I'=1+1
L-1 pir. suan. 1— e—nB(L—(IH))Tr
T —Tl' +
S=) e — D D.34)
=0 l1—e
L-1 —mwB{L—(I+1))
- 1—e ‘
S T 35
= e—T‘rBTr(eﬂﬁTc_l) (D )
< B(L-(+1)T
e +INT,
=7 W ;0( ) (D 36)
S= 1 L —TrB(L—l]Tcli1 wBIT, 37
_————_(e"”'—-l) —e 1=oe D.37)
_ 1 Cmpz-yr| 1=e™
S“‘“‘<eﬂﬂr»_1>(“ s ®3%)
1 BT, ~mB(L-1)T, wBLT,
S=——*—( BT, 1)2(L(e —1)+e (1-e7"7) (D.39)
e —
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(L—1)e BTy ~mBL-DT._

S= 40
(errﬂT 1)2 (D )
En remplagant S par (D.40) dans I'expression (D.32), celle-ci devient :
-—-rrBT ((L 1) rrBT,_i_e—nﬁ(L—l)Tc_L)
u,m —"TBTe_ —_
Ellg""f]= ———BLT ) [nBLTC+Le L - (D.41)
Puis en remplagant LT, par T,, on obtient :
m 2 ~nBT e'"BT’—Le-"BT‘+L—1]
E|g"f|l=——=| BT +Le ™ —L— 42
Finalement, la puissance des coefficients de pondération s'éctit :
w.m 2 ~n BT ~nBT, 72
Ellc""flz—r——1(L—-1) BT, —e "+ L% —L°+1
llgF] (L—l)(TrBTs)Z[( ) B ] (D.43)
Et la puissance de la MAI s'obtient en intégrant (D.43) dans (D.11) : .
2(N ~1) ; i
2 u nBT,  y2 ~mBT._r2
Ot y=——————=|(L=1)m T ,—¢ +L%e —L°+1 44
T i | D49
D.4 Puissance de I'ICI dans un syst¢tme OFDM
N-1
2
O%CI,sz[IXICI,kl ]= Z E“O‘r—klz] (D.45)
r=0
r#k
Avec :
1 T, T, jamlr=ke=t)
E[|o<r_k|2]=——2— [ [ Efefeo-ce]e T drdt (D.46)
: [ Y]

La puissance des coefficients de pondération a été calculée dans l'annexe B. D'apreés
'expression (B.73), elle s'écrit :

2 2 - BT (‘ITBTA_)Z—(ZTF(}’—IC))Z
Elle,_J['|= - S\ BT+ e =1 - . 47

- (mBT,) +(27(r—k)) ( | )(nBTA.) +(2m(r—k)) ) (D47

La puissance de I'IC] s'obtient alots en intégrant (D.47) dans (D.45):
2 |

, A 2 pr. (MBI ~(2m(r=k)) |

ICI,k— 2 BT:+ x_l) 2 2 48
L 7 E(:(T(ﬁT) +(27m(r=k)) (77 (e (T(BTS) +2m(r—k)) (D-4%) k
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Remarque : Sous I'hypothése (8 T:)Z <(2m(r=k))" , les expressions se simplifient de la
facon suivante :

_ BT,
E[la,_kIZ]w("BTs+l ™)

2’ (r—k)* ©4)
Et:
AT -
O'%CI,kN(TrB TS;_TITZ . )IjZ::’: Z(k,N) (D.50)
r#k
Ou Z(k,N) est la fonction définie par :
N-1
Z(k,N)=§) (r_lk)z D.51)
rek

D.5 Puissance de I'ICI-MAI dans un systéeme MC-
CDMA

s mE i al1= 35 B[l 052)
Avec:

ety Y S i Elererct.e] Bl e ] 033
Et:

(X"n“k:T%I 0" (r——T‘mdt (D.54)

Or, pour deux utilisateurs # et # différents, les codes de Walsh vérifient I'expression :

u m _u 1 1
Elcteretel|=6, w8, =71 8kiSp it T Shrirs D.55)

Et pour un méme utilisateur #, ils vérifient :
n ou _u u
E[Ckc Cp€ ] A e o P S TR T (D.56)

Dans la somme, 72 et r'#&" donc seul le cas £=£&' et r=7' intervient. Quels que soient # et
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m, 'expression (D.52) se simplifie de la fagon suivante :
N-1N-

Blc e 3 5 Ellecif] D.57)

k=0 r=
r#k

Comme les oscillateurs des différents utlisateurs » ont tous les mémes caractéristiques, la
puissance des coefficients ., est indépendante de lindice 7 et la puissance des
coefficients de pondération peut s'écrire :

wmple 1S
E[]C ’ |2]=‘]\‘/3 Z 0'21c1,k D.58)
£=0
Ou 0%y est la puissance de I'ICI qui affecte la sous-porteuse £ d'un systtme OFDM
donnée par I'expression (D.47).
La puissance de I'ITCI-MAI s'obtient en intégrant (D.58) dans (D.52) :

NuN-—l R
i & e o

2 —
O 1c1 - Ml u™

Ce qui donne en intégrant l'expression (D.48) :

2

(g1, ~(2m(r~k)
(TrB TS)2+(,’er(r—k))2

N, N 2
N* 5o =0 (TrBTs)2+(27T(V"k))

rék

BT, +le™ 1)

(.60)

2 —
T 1cr-mar,u™—

Remarque : Sous I'hypothese (Trﬁ Tx)2 <<(277(r—k))2 , l'expression se simplifie de la

facon suivante :
Nu(nBT:+1—e

)AMZ(k,N) D.61)

2
O cr-mar,u™

Ou Z(k,IN) est la fonction définie par (D.51).

D.6 Puissance de I'ICI et de la MAI dans un systéme
MC-DS-CDMA

D.6.1 Puissance de 1'ICI

N-1
et =E e 1= 2 E[IE7F (D.62)
r#k
Avec :
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L-1
u,u 1 u 2
E[lg,,k|2]=?E IIZ_(; oGyl ] D.63)
Et:
T, o (r=k)t
1 j2ﬂ'——
o« 7{&"' dt D.64)

Comme les coefficients ¢, sont indépendants d'un symbole /2 l'autre, I'expression (D.63)
devient :

L-1 L—-1L-1
E[IE’,‘,‘EF]=% [; E[lai‘_k,zlzlﬂ”;o Z& E[od_, |E[e, /] (D.65)

1'#]

De plus, les coefficients ¢,,; ont la méme distribution d'un symbole /2 l'autre, quel que
P 3 2 y > q q

soit l'utilisateur # considéré. Les moments des coefficients ¢, ., sont donc indépendants
des indices / et # et I'expression peut s'écrire : -

Bllgz iP]= (B[l 1+ (L= DIE o, ]P) D.66)

En intégrant (D.66) dans (D. 62) la puissance de I'ICI s'écrit :

1 L 1
U1c1 Wk [ (7101 P Z |E[ r—k ] (D.67)

r#k

Ou O’y est la puissance de I'ICI qui affecte la sous-potteuse & d'un systtme OFDM
donnée par l'expression (D.48).

D'apres l'expression (B.7) de l'annexe B, le deuxiéme terme de 'expression (D.67) s'écrit

(1—-6_1””’)2
(BT ) +(2m(r—k))

B[]l = D.68)

Finalement, la puissance de I'ICI dans le systtme MC-DS-CDMA s'obtent en intégrant
(D.48) et (D.68) dans l'expression (D.67) :

N-1 2- —k 2
0%(:],,, k=—1' 3 2 3 TrBTS+(e_”ﬂT;_1) (TT'B s)2 (2Tr(r ))2
©Lis (mBT )+ (2w (r—k) (BT J+(27(r~F))
r#k ) <D69)
L-1'¢ (1=
L= (mpr )+ (2m (r—k)f

195



Annexe D : Moments d'ordre 1 et 2 des termes d'interférence

Remarque : Sous l'hypothése  (mp T:)2<<(21'r(r——k))2 , l'expression se simplifie de la
facon suivante :

) 2mBT,~2Le ™t (L—1)e T+ L+1
Orctu k™ AL Z(k,N) ».70)

Ou Z(k,IN) est la fonction définie par (D.51).

D.6.2 Puissance de la MAI

N,~1 N-1
Uqu ik =E X0 A= Z_;} Zo E“E:/’cnlz] D.71)
e
Avec :
u,m 1 u m m
E[jg rf]= E ciera, | ] D.72)
Et:
T, . - (r k)t
e LA ©.73)

Comme les codes et le bruit de phase sont indépendants :

L-1L-1
E[lg:{l’c"]z]:'l%; IEOE[C;IC;"C? Cp ]E[‘Xr-k 106 ) D.74)

Pour deux utilisateurs # et 7 différents, les codes de Walsh vérifient l'expression :

wom u o m|__ 1 1
Elciel e cl|=8, 8, =71 8,8t 7T Shrir D.75)
D'ou :
E[c?c}”cj‘c,] Isil=1'
. 76
[c?c',"c, c,]—— szl;ﬁl’ M.76)

L'expression (D.74) se simplifie donc de la fagon suivante :
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E[[Efﬁrgnlz]z_ Z E[l —k, 1|2] “—Z Z E[o‘r—k 105k 1 ] D.77)

1¢I

Comme les coefficients ., sont indépendants d'un symbole / a l'autte, I'expression
devient :
L-1 L1 L-1

[|§ ]—’1‘2‘ “ E[| k1|2]_ Z Z E[‘xr—k I]E[O‘r k. ] D.78)

l¢l

De plus, comme les coefficients o, ont la méme distribution d'un symbole /4 l'autre, quel

ue soit I'utilisateur », les moments des coefficients ..., sont indépendants des indices /et
q s ,
m et l'expression peut s'écrire :

o S ol [ A P [ ®79)

En intégrant (D.79) dans (D.71), la puissance de la MAI s'écrit :

) N,—1%

= 2 (Bl i |-1E o, (D.80)

Les moments du terme ¢, ont été calculés dans l'annexe B et dans le paragraphe

précédent. En intégrant (B.73) et (B.7) dans l'expression (ID.80), la puissance de la MAI
s'écrit finalement :

s N_IN—I

—_ ki
O st u k=

(" -1)[(B7, ) ~(27(r— )]
L = (TrBT:)2+(2Tr(r—k))z(ﬁﬁTs". (T(BT:)Z‘F(ZTT(}“—/{))Z
_Ny & (l—e'"BT’)z

; (BT ' +( 27 (r=k)

D.81)

Remarque : Sous I'hypothése  (mp Ts)2 <<(21T(r-k))2 , l'expression se simplifie de la
facon suivante :

[
L, N,=1|2mwBT +4e™* -3 2mBT,—¢
i O pat,u, k™ I

+
(BT} (2m)?
Ou Z(k,N) est 1a fonction définie par (D.51).

T, -2nBT, —2mBT
—e w8

+1

Z{k, N)) D.82)
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Résumé

Résumeée

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 étre quantifié. Cette these étudie les performances des systémes d'accés multiples
candidats aux transmissions sans fil haut débit en présence de bruit de phase. Le modele
choisi est le processus de Wiener-Lévy, représentatif de l'oscillateur LC. Nous proposons
d'abord une étude originale de linfluence de limpulsion de mise en forme sur les
performances d'un systéme 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/petformances. 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 additf dont la
nature dépend de chaque systéme. 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”. Les résultats obtenus permettent de sélectionner les paramétres des systémes
pour limiter la dégradation et optimiser ' 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'accés 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, accés multiple, DS-
CDMA, OFDM, MC-CDMA, MC-DS-CDMA.
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