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Résumé

A PROPAGATION dans les canaux de radiocommunications mobiles représente un défi consi-
L dérable pour les concepteurs de systémes de télécommunications. Les variations temporelles du
canal engendrent des fluctuations de puissance du signal regu qui peuvent s’étendre sur plusieurs di-
zaines de dB. Dans les cas extrémes, le signal peut étre atténué au point ot sa puissance est en deca du
seuil de sensibilité du récepteur. Pour pallier 4 ce probléme, on peut recourir a des techniques de diver-
sité. Celles-ci visent a transmettre la méme information sur plusieurs voies pour diminuer la probabilité
de perte du signal au récepteur. Parmi ces techniques, deux, assez récentes, peuvent étre considérées
comme étant intrinséques car elles exploitent, en quelque sorte, une forme du redondance contenue
dans le signal. Ce sont la diversité€ Doppler et la diversité de i’espace signal. Elles font I’ objet du présent
travail. Les concepts de base sont expliqués, et on présente les résultats de simulations dans des canaux

a évanouissements de Rayleigh et de Rice.
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Chapitre 1

Introduction

In a world where people and cultures are separate, the food people eat, the clothes they wear,
their daily customs, jokes and music, are incomprehensible to one another. But in the
GLOBAL VILLAGE - where WE live - these things, even when they’re new or unfamiliar are
never entirely strange. The humanity in them finds a way to resonate in each of us. And that’s
what the GLOBAL VILLAGE is all about.

Marshall McLuhan

L A DECENNIE qui s’est achevée aura été témoin d’une évolution fulgurante dans le secteur des
t€lécommunications ; évolution qui n’est pas sans nous rapprocher du village global prophé-
tisé par le sociologue canadien Marshall McLuhan, en 1962, dans son livre The Gutenberg Galaxy
[McL62]. L’émergence des chaines d’informations continues nous permet maintenant de suivre quasi-
instantanément I’actualité planétaire, et ce vingt-quatre heures sur vingt-quatre. Le réseau Internet, jadis
I’apanage de la communauté scientifique, est devenue une gigantesque toile sans frontiéres qui relie
des millions de personnes sur tous les continents. Les téléphones cellulaires, dont la part du marché
va continuellement en s’accroissant, permet une plus grande mobilité aux usagers en leur offrant un
accés au réseau de téléphonie, quelque soit ’endroit ot ils se trouvent. Récemment, on a méme assisté
au développement du protocole Wireless Access Protocol (WAP) permettant le transfert de pages web

simples.

La prochaine décennie n’entend pas demeurer en reste de la précédente. La radio et la télévision

numeériques, déja en vogue en Europe, devraient atteindre leurs périodes de maturité en Amérique du



CHAPITRE 1. INTRODUCTION 2

Nord. La téléphonie mobile de troisiéme génération, basée sur la norme Universal Mobile Telecommu-
nication System (UMTS), est en voie de s’implanter [Swe00] et elle devrait permettre ’accés sans-fil 2

P’Internet.

A la lumiére des travaux en cours, un constat s’impose : ces futures applications nécessiteront le
transfert d’information  débit élevé dans des canaux de radiocommunications mobiles [NSC00], ce qui
représente un défi de taille pour les concepteurs de systémes. En effet, le canal de radiocommunication
mobile est un canal variable dans le temps : le signal transmis est sujet aux phénoménes de dispersion
temporelle et fréquentielle. Ceci entraine des fluctuations importantes de I’enveloppe du signal, et méme
parfois des pertes momentanées du signal regu. On qualifie ce canal de canal 2 évanouissements. Beau-
coup d’efforts de recherche sont consacrés a améliorer la performance dans ces canaux. Le codage et la

diversité sont, par exemple, deux techniques fréquemment utilisées 2 cet effet.

1.1 Objectifs de ce travail

Dans ce travail, nous nous penchons sur I’étude de deux techniques de diversité qui ont été sug-
gérées au cours des derniéres années. Ce sont la diversité Doppler [SA97b], et la diversité de I’espace
signal [BV98]. Les deux techniques en question seront étudiées, implantées et vérifiées dans le cadre
d’une simulation du type Monte-Carlo. Nous espérons, par la méme occasion, atteindre les objectifs

suivants :

1. acquérir des connaissances dans le domaine de la propagation dans les canaux de radiocommuni-

cations mobiles ;

2. approfondir deux techniques de diversité proposées récemment dans la littérature : la diversité

Doppler et la diversité de I’espace signal ; et, finalement

3. développer des habiletés dans la simulation numérique de systémes de télécommunications.

1.2 Organisation du document

L’organisation du document est la suivante.
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Le chapitre 2 passe en revue les caractéristiques principales du canal de radiocommunication mo-
bile et présente les modéles les plus fréquemment utilisés pour décrire ces canaux, soient le modéle de

Rayleigh, le modtle de Rice et le modéle de Nakagami.

Au chapitre 3, nous nous penchons sur la technique de la diversité : une méthode utilisée pour
aider 2 combattre le phénoméne d’évanouissement dans les canaux de radiocommunications mobiles.
Ce chapitre sert a faire le pont avec les concepts de diversité étudiés dans ce travail : 1a diversité Doppler

et la diversité de ’espace signal.

Le chapitre 4 présente les informations pertinentes  la diversité Doppler, soient I’explication du

concept, les simulations effectuées et les résultats obtenus.

Le chapitre 5 est le pendant du chapitre 4, mais en ce qui concerne la diversité de I'espace signal

que !’on obtient au moyen des constellations tournées.

Enfin, dans le demier chapitre, on revoit les résultats obtenus, et on présente des suggestions de

travaux futurs.

Des informations supplémentaires, sur la simulation des canaux a évanouissements de Rayleigh et

de Rice, sont inclus en annexes.



Chapitre 2

Le canal de radiocommunication mobile

E CHAPITRE passe en revue les propriétés du canal de radiocommunication mobile qui pré-
C sentent un intérét particulier pour ce travail. Au départ, on mentionne toutefois quelques parti-
cularités du canal fixe car il sert de référence pour mieux apprécier les défis posés par la transmission
dans les canaux de radiocommunications mobiles. Les principales particularités de ce dernier, sa ca-
ractérisation mathématique et la définition de quelques paramétres importants sont ensuite présentés.
Finalement, on évoque quelques modgles statistiques qui décrivent le comportement des canaux 3 éva-
nouissements. Ce sont : le modéle de Rayleigh, le modéle de Rice et le modéle de Nakagami. Parmi
ceux-ci, on s’attardera davantage au modéle de Rayleigh et de Rice car ce sont ceux qui ont été utilisés

lors des simulations.

2.1 Le canal fixe : un systéme LIT

Dans un canal de transmissjon fixe, constitué par exemple soit de conducteurs coaxiaux, de fibres
optiques ou de paires de fils en torsades, les propriétés du canal sont en général suffisamment constantes
dans le temps pour que I’on puisse considérer I’ensemble transmetteur, canal et récepteur comme un
systéme linéaire et invariant dans le temps (LIT). Cette propriété importante fait en sorte que si I’on

connait la réponse impulsionnelle du canal, c.-3-d., la réponse 2 une impulsion de Dirac, alors on peut
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connaitre la réponse pour un signal transmis quelconque en effectuant la convolution entre la réponse
impulsionnelle et le signal en question. Par exemple, si h(t) est la réponse impulsionnelle du canal et

s(t) le signal transmis, alors le signal requ, 7(t), s’exprime comme :

) = s(t)®h(t) @1
+00
r(t) = /_ h(r)s(t — 7)dr 2.2)

Comme un canal physique est généralement imparfait, du bruit s’additionne au signal lors de son passage

dans le canal et le signal regu prend plutdt la forme suivante :

r(t) = s(t) ®A(t)+ n(t) 2.3)
i) = [ bt~ r)dr + (o) 4

Souvent, le terme n(t) représente un AWGN et le canal porte le nom de canal A bruit blanc, additif et

gaussien (AWGN).

2.2 Le canal de radiocommunication mobile : un systéme LVT

Contrairement au canal de radiocommunications cablé, dans un canal de radiocommunication
mobile, les signaux envoyés par la source sont réfléchis, réfractés et diffusés par les obstacles naturels
et artificiels, et ils atteignent le récepteur en empruntant une multitude de parcours. On désigne ce
phénomeéne sous le nom de propagation multiveie. De plus, comme il y a un mouvement relatif entre la
source et le récepteur, le canal de transmission évolue constamument et les signaux atteignent le récepteur

en empruntant des voies différentes au cours du temps.

En vertu de ces propriétés, les canaux multivoies sont caractérisés par une fonction de réponse
impulsionnelle A(7;t) qui dépend 4 la fois du temps d’observation ¢ et du temps d’excitation 7. Le
canal multivoie agit donc comme un filtre linéaire et variable dans le temps (LVT) [Rap96, chapitre
4]. A un signal transmis s(t), la réponse du canal multivoie, en présence de bruit AWGN, est donnée

par I’expression suivante :

r() = s(t)®h(r;t) +n(t) @5)
) = [ hrst)ste = rdr + (o) @9
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Tout comme pour le cas du canal AWGN, le canal linéaire et invariant dans le temps est complétement
caractérisé par sa fonction de réponse impulsionnelle 2(7;t). Cependant comme le canal multivoie est
non stationnaire et non déterministe, le calcul de h(7;t) représente un défi considérable et on I’aborde

par I’approche statistique.

2.3 Modeles de propagation dans les canaux multivoies

Dans les canaux multivoies, les multiples répliques du signal transmis atteignent le récepteur par
des parcours de longueurs différentes et n’arrivent donc pas tous en phase au récepteur. Le signal recu
est alors la somme vectorielle de ces composantes individuelles. Il arrive qu’a certains moments ces
composantes peuvent €tre plus ou moins en phase et alors elles interférent constructivement tandis qu’a
d’autres moments elles sont plus ou moins hors de phase et interferent destructivement. Il en résulte que
I’amplitude du signal regu peut fluctuer rapidement sur plusieurs ordres de grandeurs, typiquement de
20 230 dB. Ce phénomene porte le nom d’évanouissement (“fading”). Des modéles de propagation sont
utilisé pour prédire I'amplitude du signal regu 2 une distance donnée du transmetteur. On les regroupe
en deux grandes catégories [Rap96] : les modéles de propagation i grande échelle et les modéles de

propagation a petite échelle.

2.3.1 Les modéles de propagation a grande échelle

Les modeles de propagation a grande échelle servent a estimer les pertes moyennes de trajet, L,
en fonction de la distance, d, entre le transmetteur et le récepteur. Si I'on connait 1a valeur de L, pour une
distance do donnée, alors I’expression des pertes pour une distance, d, quelconque peut étre exprimée
par une loi de puissance de la forme [Ski97a] :

- d\"*
Lp x (%> 2.7)

En espace libre, I’exposant, n, vaut 2. En pratique, n peut étre supérieur 2 2 s’il y a des obstacles,
ou inférieur a 2 si I’environnement agit comme un guide pour la propagation. Ce peut étre le cas, par

exemple, pour la propagation en milieu urbain.
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Ces modeles sont utilisés pour de grandes distance entre le transmetteur et le récepteur, c.-a-d.,

des centaines de métres, voire des kilomeétres.

2.3.2 Les modeles de propagation a petite échelle

-

Les modéles de propagation 2 petite échelle, aussi appelé modeles d’évanouissements, sont utilisés
pour caractériser les fluctuations rapides du signal regu sur une petite distance (de 1’ordre de quelques

longueurs d’ondes) ou pour de petites durées (de I’ordre de quelques secondes).

Dans cette €tude, nous allons nous concentrer sur les modeles de propagation 2 petite échelle car

ce sont eux qui sont pertinents pour la nature de ce travail.

La figure 2.1 permet de comparer les domaines d’applications de ces deux modeles. Elle affiche
le profil de la puissance d’un signal recu en fonction de sa distance depuis le transmetteur. Dans la
partie (a). on montre qu’a un temps, t, donné, ce profil peut présenter des fluctuations locales telles
qu’indiquées par la courbe (t). Le modele de propagation & grande échelle ne sert qu’a prédire la
valeur moyenne de la puissance en fonction de la distance. Par contre, les modeles de propagation 2
petite €chelle s’intéressent aux variations autour de cette moyenne tel que montré dans la partie (b) de

la méme figure [Sk197a).

2.4 Réponse impulsionnelle des canaux multivoies

Dans cette section, on dérive une expression générale pour la réponse impulsionnelle du canal
linéaire et variable dans le temps. II s’agit d’une expression importante car c’est sur elle que s’appuie
I’analyse stochastique, qui suit, et qui permet de d’extraire des paramétres importants servant & caracté-

riser ces canaux.

Comme il a été mentionné a la section 2.2, on assimile les canaux multivoies a des filtres linéaires
variables dans le temps [Rap96, chapitre 4]. L’appellation filtre linéaire du canal provient du fait que
le signal regu 2 un instant donné est la somme de plusieurs composantes ayant chacune leur amplitude
et leur déphasage. L’aspect variable dans le temps provient du mouvement relatif entre le transmetteur |

et le récepteur. Les filtres linéaires et variables dans le temps sont décrits par une fonction de réponse
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Puissance

Distance transmetteur-récepteur

(@

Puissance

Distance transmetteur-récepteur

(®)

FIG. 2.1: Evanouissements 3 grande échelle et a petite échelle. En (a), la puissance du signal regu varie
selon r(t) en fonction de la distance. Toutefois, le modele de propagation 2 grande échelle ne
peut que prédire les variations de la valeur de la puissance moyenne, indiquée par m(t). Les
modeles de propagation s’intéressent plutdt aux variations rapides de la puissance autour de
cette valeur moyenne. C’est ce qui est montré en (b).



CHAPITRE 2. LE CANAL DE RADIOCOMMUNICATION MOBILE 9

impulsionnelle de la forme A(7;t). Un modéle souvent utilisé pour la décrire lui attribue la forme sui-

vante :

N
h(T;t) = > ar(t)d(r — 7i(t)) (2.8)

k=1 '
ot N est le nombre de parcours dans le canal ; les {a;} sont les facteurs d’atténuation, variables dans le

temps, pour les IV parcours; et les {7(t)} sont les délais associés a ces N parcours.

Si le signal transmis est s(t) = Re{sp(t) exp?2/<t}, oit sp(t) est I'équivalent complexe en bande

de base de s(t), alors le signal regu, (), aura pour expression :
r(t) = s(t) ® h(t) (2.9
d’ou

N
r(t) = Z ar(t)s(t — 7(t)
k=1

N
r(t) = Re{ Z ax(t) exp 32Tk (®) gy (£ — Tk(t)):| expjz”fCt} (2.10)
=1
On reconnatt, entre crochets carrés, I’équivalent complexe en bande de base du signal regu, 73;(t), soit :
N .,
res(t) = D ar(t) exp 2 syt ~ i (t)) (2.11)
k=1

duquel on peut déduire la fonction de réponse impulsionnelle complexe, ¢(, t), en bande de base :

N .
c(t;t) = Z a(t) exp =72 ) §(7 = 1. (t)) (2.12)
k=1

La dérivation de c(7,t) s’est effectuée en supposant que le nombre de parcours est discret. En
pratique, il arrive plutot que le nombre de parcours forme un continuum temporel et la sommation dans

I’équation 2.10 est alors remplacé par une intégrale :
+00
r(t) = / a(r;t)s(t — 7)dr (2.13)
-0

Par une procédure identique 2 celle établie ci-haut, on démontre que la réponse impulsionnelle en bande
de base s’écrit comme suit :

¢(T;t) = a(7;t) exp ST (2.14)

Cette expression représente la réponse du canal multivoie au temps ¢ 2 une impulsion appliquée au temps

t—T.
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2.5 Analyse du canal multivoies par 1’approche stochastique

Contrairement au canal invariant dans le temps, le canal multivoies ne se préte pas a une analyse
déterministe. Par conséquent, I’analyse d’un tel canal doit s effectuer selon une approche stochastique.
Le point de départ de cette analyse est la fonction d’autocorrélation a deux dimensions ¢.(7y, 72, At).

de la réponse impulsionnelle en bande de base ¢(7;t). définie comme suit [Pro95, chapitre 14] :

&c(T1, T2, At) = Elc"(71; t)c(To; t + At))] (2.15)

oli Efe] représente I’espérance mathématique de ’argument. Une simplification initiale est générale-
ment effectuée en supposant que I’atténuation et le déphasage associés au parcours ayant pour délai
sont indépendants de I'atténuation et du déphasage du parcours ayant le délai 75. Cette hypothése est
celle de la diffusion non corrélée ( “uncorrelated scattering") [Pr095, Bel63]. Elle permet de réduire la

fonction d’autocorrélation a la forme suivante :
_ &1, 72; At) = E[c*(11;t)c(m2; t + AL)] = ¢e(T1, AL)o(T1 — T2) (2.16)

Lorsque At = 0, la fonction d’autocorrélation ¢.(71; 0) = ¢.(7) et elle exprime la puissance moyenne
a la sortie du canal en fonction du délai 7. On désigne alors ¢.(7) sous le nom de profil d’intensité

multivoie (“multipath intensity profile").

Lorsqu’on mesure la fonction d’autocorrélation ¢.(7) et que I’on trace son intensité en fonction de
T, on remarque que c’est une fonction décroissante de T qui devient pratiquement nulle ou négligeable
au dela d’une certaine valeur de 7 que I’on désigne T,,,. Cette quantité est appelée la dispersion multivoie

(“multipath spread”) du canal.

11 est intéressant de poursuivre I’analyse dans le domaine fréquentiel en effectuant la transformée

de Fourier de ¢(7;t). Cela conduit 2 la fonction de transfert variable dans le temps C(f;t) ot :

C(f;t) = / e e(r;t)e 27 dr (2.17)

—~00

On peut également définir une fonction d’autocorrélation dans le domaine fréquentiel tout comme onI’a
fait précédemment dans le domaine spatial. En supposant que le canal est stationnaire au sens large et 2
diffusion non corrélée ( “wide sense stationary uncorrelated scattering™), on peut alors écrire la fonction

d’autocorrélation de C(f;t) comme suit :

be(f1, fa; A) = E[C* (f1;1)C(fas t + At)] (2.18)
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Puisque C(f;t) est la transformé de Fourier de ¢(7;t), on peut montrer que @c(f1, f2; At) est relié a

&c(T; At) par la relation [Pro95, chapitre 14] :

bc(f1, f2; At) = (A f; At) (2.19)

ot Af = fa — f1. On appelle ¢.(A f; At) la fonction de corrélation 2 espacement de fréquence et de
temps du canal. On la mesure en pratique en transmettant deux sinusoides séparées en fréquence par

Af eten effectuant I’intercorrélation des deux signaux regus, retardés d’un délai AT entre eux.

La figure 2.2 illustre les relations entre les fonctions de corrélation et les paramétres T}, By,
(Af)c et (At). mentionnés précédemment. Les boites en traits continus indiquent les fonctions que
I’on peut calculer analytiquement 2 partir de la fonction de corrélation en A f et At, ¢.(A f; At), tandis
que les boites en pointillés indiquent les paramétres qui sont dérivés de ces fonctions. Les quantités
Temps de cohérence, (At),, et Etalement Doppler, By, sont inversement proportionnelles I'une par
rapport & I'autre. Ceci est indiqué par une paire de fléches ayant les étiquettes = ﬁ et = FIJ La
relation mathématique exacte entre ces deux quantités est une fonction de la structure multivoies du

canal [Rap96]. La méme remarque s’applique également 2 la paire Largeur de bande de cohérence,

(Af)e et Etalement multivoies, T,,,. Ces parameétres sont définis comme suit [Sk197b] :

e Largeur de bande de cohérence - (A f),
C’est une mesure de la plage des fréquences sur laquelle la réponse du canal est considérée
comme étant a-peu-prés constante. Le canal laisse passer ces fréquences avec un méme gain
et la réponse de phase est linéaire. On peut aussi se représenter cette quantité comme étant la
plage des fréquences sur laquelle deux sinusoides auront leurs amplitudes fortement corrélées.
Si la séparation fréquentielle est supérieure a (A f)., alors leurs amplitudes respectives seront
affectées différemment.

o Etalement multivoies - 7.,
L'étalement multivoies s’obtient a partir du profil d’intensité multivoies, ¢.(7) (aussi appelé
profil puissance-délai). II indique la durée pour laquelle la réponse impulsionnelle affecte les
symboles transmis. On a mentionné précédemment que plusieurs quantités peuvent &tre utilisées
pour caractériser cet €talement. Ce sont : le délai excédentaire moyen, -7, le délai quadratique
moyen, o+ et le délai excédentaire maximal.

La valeur de T;, nous renseigne sur le degré d’interférence entre symboles (IES) qui existe dans
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FIG. 2.2: Relations entre les diverses fonctions de corrélation et paramétres importants liés 4 la fonction
de réponse impulsionnelle variable dans le temps pour un canal stationnaire au sens large et 2

diffusion non corrélée. Le symbole F désigne une transformée de Fourier alors que I’opération
inverse est indiquée par F~1.
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le canal. Plus la valeur de T7,, sera grande, plus la durée de I'IES sera importante.

e Temps de cohérence - (At),
C’est une mesure statistique de la durée pendant laquelle la réponse impulsionnelle du canal est
invariante. Si deux signaux transmis sont séparés par un intervalle temporel inférieur a (At),,
alors leurs amplitudes a la sortie du canal seront corrélées.

o Etalement Doppler - By
L'étalement Doppler, By, est ie dual, dans le domaine fréquentiel, du temps de cohérence (At)..
Cest une mesure de I'élargissement spectral causé par la variation temporelle du canal de radio-
communication mobile. By représente la plage des fréquences sur laquelle le spectre Doppler
du signal recu est non-nul.
Par exemple, si on envoie un signal de fréquence unique f,, c.--d., une tonalité ou porteuse
pure, le signal requ sera étalé sur la plage des fréquences allant de f. — fq 2 fo+ fq ol fyestle
décalage Doppler. L’élargissement spectral dépénd de f qui est fonction de la vitesse relative

entre le transmetteur et le récepteur.

2.6 Classification des types d’évanouissements

Tel qu’on a pu le constater précédemment, la fonction de diffusion S(7; A) agit comme une fonc-
tion de réponse a deux dimensions ; les deux dimensions étant le domaine temporel () et le domaine
des fréquences Doppler (X). Comme ces deux dimensions sont orthogonales entre elles, on peut analyser
Ieffet du canal de radiocommunication mobile sur la propagation du signal en considérant leurs effets
indépendamment I'un de I’autre. La détermination du type d’évanouissement s’effectue en comparant

les parametres du signal aux parameétres du canal.

2.6.1 Effets dus a la dispersion temporelle

On peut déterminer !effet causé par la dispersion temporelle en comparant la période du signal,

T, au paramétre d’étalement multivoies, T3, du canal.
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o Evanouissement plat (“flar fading ")
Le phénomene d’évanouissement plat se produit lorsque T >> T}, ou de maniére équivalente,
lorsque la largeur de bande du signal, B, est inférieure 2 la largeur de bande de cohérence
du canal, (A f).. Les caractéristiques spectrales du signal sont préservées lors de la transmis-
sion dans un canal a évanouissement plat. Cependant, I’amplitude du signal requ peut varier
grandement au cours du temps.
On qualifie ces canaux de canaux a bande étroite puisque Ia largeur de bande du signal est
inférieure a la largeur de bande de cohérence du canal.

o Evanouissement sélectif en fréquence ( “frequency selective fading ")
Contrairement a I’évanouissement plat, celui-ci se produit lorsque la durée de I’étalement mul-
tivoies du canal est supérieure a la période d’un symbole, c.-3-d., T, > T.. Le canal induit
alors de I'IES. Dans le domaine fréquentiel, on remarque que certaines fréquences sont plus
atténuées que d’autres, d’olt le nom d’évanouissement sélectif en fréquences.
Les canaux de ce type sont aussi connus sous le nom de canaux a large bande puisque la
largeur de bande du canal est supérieure 2 la largeur de bande de la réponse impulsionnelle du

canal.

2.6.2 Effets dus a la dispersion en fréquence

Dans ce cas-ci on compare les paramétres du signal (T et B;) aux caractéristiques de la dispersion

en fréquence, soient I’étalement Doppler, By, et son dual, le temps de cohérence (At)..

e Evanouissement rapide ( “fast fading")
Il se produit lorsque la durée d’un symbole est supérieure au temps de cohérence du canal
(T > (At).). Ainsi la fonction de réponse impulsionnelle du canal change rapidement pendant
la durée d’un symbole, ce qui entraine une dispersion en fréquence (évanouissement sélectif
dans le temps) et par conséquent une distortion du signal.

e Evanouissement lent (“slow fading")
L’évanouissement lent se produit lorsque la fonction de réponse impulsionnelle change plus
lentement que le signal : en dautres mots, lorsque la durée d’un symbole est plus courte que le

temps de cohérence du canal (T <« (At),). Dans I’espace dual, la condition est B, > Bj.
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Un portrait plus complet du phénoméne d’évanouissement dans un canal de radiocommunication
mobile s’obtient en recoupant les effets de dispersion temporelle et de dispersion en fréquence que
I"on vient d'analyser. Puisque les deux types de dispersion sont indépendants, il en résulte alors quatre
formes possibles d’évanouissements. II est possible de résumer la situation au moyen d’un diagramme

a deux dimensions tel qu’illustré 2 la figure 2.3.

2.7 Modeéles statistiques des canaux i évanouissements

Il existe plusieurs modeles pour décrire le comportement statistique de I'enveloppe d’un signal
dans un canal 4 évanouissement. L'utilisation d’un modéle particulier dépend surtout de I’environnement

dans lequel la propagation a lieu. Voici quelques-uns de ces modéles.

2.7.1 Modele de Rayleigh

Ce modele s’applique aux canaux pour lesquels il n’existe aucun parcours direct (“line of sight”)
entre le transmetteur et le récepteur. Dans ces cas 12, les signaux transmis atteignent le récepteur par
réflexion et diffraction sur des diffuseurs, et les fluctuations d’enveloppe (le module du gain complexe

a(t)) du signal regu obéissent 2 la fonction de distribution de Rayleigh.

T —r2 2 2
pir)=—5e %" (r20) (220)

2.7.2 Modéle de Rice

Ce modele, aussi appelé modéle Nakagami-n [SAQO, p. 21], est utilisé lorsqu'il y a une compo-
sante en visibilité directe superposée aux composantes multivoies. Si I'on désigne par A 1’amplitude de
la composante en visibilité directe, alors la fonction de densité de probabilité, p(r), du modéle de Rice

s’écrit [Pro95, chap. 2] :

p(r) = %e—(fz-f-:‘lz)/zaz‘[o (%‘g_) (7' > 0) (2.21)
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FIG. 2.3: Représentation des quatre types d’évanouissements. En (a), le classement est effectué selon la
durée des symboles transmis, alors qu’en (b), il est effectué en fonction de la largeur de bande
des symboles transmis.
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ol Ip(x) est 1a fonction de Bessel modifiée, d’ordre zéro. Il est souvent pratique de définir le facteur K,

appelé “facteur de Rice" [BB99, chap. 13] :

A? ,
K= 352 2.22)
ou son équivalent en décibels :
A'z
= = 2
K(dB) = 10logyg ( 202) dB (2.23)

car il détermipe le rapport entre la puissance contenue dans la composante directe, A2, 2 la puissance

contenue dans les composantes multivoies, soit 20°2.

Lorsqu’il n’y a pas de composante directe, c.-a-d., lorsque A = 0 (ou K — -0), alors Io(%’}) =
1 et I’on retrouve la fonction de distribution de Rayleigh. A I’autre extréme, lorsque K est trés grand, la
composante en visibilité directe devient dominante et la fonction de distribution de Rice tend vers une

distribution normale. Le canal se comporte donc comme un canal AWGN.

2.7.3 Modéle de Nakagami-m

Ce modele est semblable a celui de Rice mais il permet un meilleur ajustement car la fonction de
distribution contient deux paramétres : 7 et m. L'enveloppe, 7, obéit a la distribution-m de Nakagami,

dont I'expression est la suivante :

- 2 m ™ 2m—1_—-mr?/Q
p(r) = ) (Q) T e (r>0) (2.24)

ot 2 est défini comme :

Q = E|RY

et le paramétre m, appelé indice d’évanouissements est défini comme le rapport de deux moments,

soit : \
Q 1
“E®E-oy ™23

m

Lorsque m = 1, la fonction de distribution p(r) du modéle de Nakagami-m se réduit a la fonction de
distribution du modéle de Rayleigh, tandis qu’a la limite ol m — 400 le canal A évanouissements tend

vers un canal AWGN [SAOQQ, section 2.2.1.4].
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FIG. 2.4: Modéle du canal a évanouissement de Rayleigh non-sélectif en fréquence.

2.8 Le canal a évanouissements de Rayleigh non-sélectif

en fréquence

On rencontre souvent dans la littérature I’expression canal a évanouissements de Rayleigh non-
sélectif en fréquence. Comme on I’a vu précédemment, le canal non-sélectif en fréquence, ou plat,
est un canal a bande étroite, ce qui signifie que, lors d’un évanouissement, toutes les composantes
fréquentielles du signal sont atténuées simultanément. Dans le domaine temporel, I’amplitude du signél
se trouve atténuée, mais la forme générale du signal ne subit pas de distortion. A des fins d’analyse, on
peut représenter ce canal par le diagramme de la figure 2.4. Si s(t) est le signal transmis, et w(t) le bruit

AWGN, alors le signal regu, r(t), s’exprime comme suit :
() = a(t)s(t) + w(t) (2.25)

Dans ce modele, a(t) est une variable complexe dont I’enveloppe obéit & une distribution de Rayleigh
et la phase est répartie uniformément dans I'intervalle [0, 27]. Ces deux distributions sont illustrées
la figure 2.5. 11 a ét¢ montré par Gans [Gan72] que sous ces conditions 13, le spectre de puissance,
S(f), des fluctuations de I"enveloppe du signal regu a une forme typique en "U". Dans le cas particulier
ou I’antenne réceptrice est verticale, et a une longueur égale au quart de la longueur d’onde du signal

transmis, I’expression pour S(f) est la suivante :

S (f-fd<f)
s(f) =4 ~u/1-(5E) (2.26)

0 (If = fal > fa)
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FIG. 2.5: La densité de probabilité de I’amplitude de I’enveloppe (2) d’un signal regu dans un canal &
€évanouissements de Rayleigh obéit a une fonction de distribution de Rayleigh. La densité de
probabilité de la phase (b) est répartie uniformément dans I'intervalle [0, 27].
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ol fy est la fréquence Doppler maximale et f. est la fréquence de la porteuse du signal transmis. La

valeur de fj est:

fa= (g) fe (2.27)

ol v est la vitesse relative entre le transmetteur et le récepteur, et ¢ est la vitesse de la lumiére dans
le vide. Puisque I’on connait maintenant I’expression pour S(f), on peut alors calculer la fonction

d’autocorrélation de I’enveloppe, R(7), au moyen de la transformée de Fourier de S(f), ce qui donne :
R(7) = J3(2n f47) (2.28)

ot Jp(z) est la fonction de Bessel de premiére espéce et d’ ordre zéro.

La figure 2.6 montre un exemple des fonctions S(f) et R(7), pour le cas olt f; = 20 Hz. L’annexe
A contient plus d’informations concernant la simulation du canal & évanouissements de Rayleigh utilisée

dans ce travail.

En résumé, si I’on veut simuler un canal & évanouissements de Rayleigh, il faut donc utiliser un
modele qui nous permet de reproduire fidélement les quatre caractéristiques que I’on vient de définir,

soient :

1. les valeurs instantanées de I’amplitude doivent obéir 4 une distribution de Rayleigh ;

o

- la phase instantanée doit étre répartie uniformément dans I'intervalle |0, 27 ;

(98]

. le spectre de puissance des fluctuations de 1’enveloppe, S(f), doit vérifier 'équation 2.26; et,

enfin,

4. la fonction d’autocorrélation des fluctuations de I’enveloppe R(7), doit satisfaire I’équation 2.28.

2.9 Courbes de performance

La performance d’un systéme de télécommunications dans le canal 2 évanouissements est un phé-
nomene complexe qui tient compte de plusieurs facteurs, incluant la forme de modulation utilisée, le
type de récepteur et le type de détection. Une analyse assez exhaustive 2 ce sujet se trouve dans [SA00].
Cette section présente uniquement les expressions théoriques des taux d’erreurs par bit pour la modu-

lation QPSK, avec détection cohérente et 1a détection non cohérente pour le canal 2 évanouissement
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FIG. 2.6: Densité spectrale de puissance (a) et fonction d’autocorrélation de I’enveloppe (b) des fluctua-
tions d’amplitude de I’enveloppe d’un signal se propageant dans un canal 2 évanouissements
de Rayleigh. Dans cet exemple, la fréquence Doppler maximale, f, est 20 Hz.
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de Rayleigh. A des fins de comparaison, on montre aussi la courbe de performance pour la modulation

QPSK, employée avec la détection cohérente, dans le canal AWGN.

On utilise la détection non-cohérente dans les cas ot il est impossible de suivre la phase de la
porteuse au récepteur (en utilisant par exemple une boucle 2 verrouillage de phase pour les canaux 2
évanouissements rapides). On utilise alors la modulation différentielle, DQPSK, ou les données sont
codées de maniére a ce que I’information 2 transmettre se trouve dans la différence de phase entre deux
symboles successifs. Au récepteur, le décodage des données s’appuie, non pas sur une référence absolue,

mais sur la différence entre la phase du symbole courant et celle du symbole précédent.

2.9.1 Canal AWGN

Le taux d’erreur par bit lorsqu’on utilise la modulation QPSK avec détection cohérente est donné

par ’expression suivante [Yac93, chap. 9] :

P, ~ % [erfc(\/'-yZ) - %erfcz(\/%)] (2.29)

olt erfc(r) est la fonction d’erreur complémentaire de la variable x définie par :

erfe(z) = \/i?r /oo e du (2.30)

et 7y, est la valeur moyenne du rapport E/Nyp a I’entrée du récepteur. Dans le cas du canal AWGN,

Yo = Eb/l\fo.

2.9.2 Canal 2 évanouissements de Rayleigh

Détection cohérente

Le taux d’erreur par bit, B,, pour la transmission dans un canal 2 évanouissements en utilisant la

détection cohérente est donné par [Yac93, chap. 9], [Suz82) :

2

Pb=§

[1-0-Fw)? 2.31)
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olt Py est le taux d’erreur par symbole ayant pour expression :
1
Py =5(1-F) (2.32)
et F est le facteur suivant :

Yo
F= 2.
1+ (2.33)

Détection non cohérente

Lorsque la valeur du Doppler normalisé, f4T, augmente, on ne peut plus utiliser la détection
cohérente et il faut alors recourir 2 la détection non-cohérente. Dans ce cas 13, le taux d’erreur par bit,
se calcule de la méme maniére que dans le cas de la détection cohérente, sauf que le facteur F vaut

maintenant :

_ Jo(27 faT)
V20 + 1/%)2 = JB2x fuT)

ot Jo(z) est la fonction de Bessel d’ordre zéro. On remarque que cette expression fait intervenir la

F (2.34)

valeur du Doppler normalisé, f4T', via 1a fonction Jo(27 f4T).

La figure 2.7 montre les courbes des taux d’erreur par bit pour les trois cas énonces précédemment.
La courbe avec les tirets indique la performance pour le canal AWGN alors que celles en traits continus
sont associées au canal a évanouissements Rayleigh. Pour ce dernier cas, I'étiquette DQPSK pointe vers
la famille de courbe associée a des valeurs de I'écart de fréquence Doppler normalisé, f;T', comprises

dans I’intervalle 0 < f;T < 0.2.

Il est intéressant de constater I"évolution de ces trois expressions des taux d’erreurs, lorsque la

valeur de -, augmente.

Pour le canal AWGN, le taux d’erreur diminue rapidement lorsqu’on augmente la puissance trans-

mise. Par exemple, lorsque v, = 9.6 dB, on obtient un taux d’erreur P, = 10~5.

Dans le cas du canal 2 évanouissement, le taux d’erreur décroit de maniére inversement propor-
tionnelle (de maniére linéaire, 4 I’échelle logarithmique) a la puissance regue. Il faut donc une trés
grande puissance pour réduire le taux d’erreur de fagon significative. Pour le cas, encore une fois, o
P, = 107>, il nous faut maintenant un rapport +; de I’ordre de 45 dB ! Ceci n’est évidemment pasala

portée de tous les transmetteurs portables, du genre téléphone cellulaire, par exemple.
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Finalement, lorsque le taux des évanouissements augmente (f3T" > 0), la situation devient encore
plus critique car a ce point le taux d’erreur atteint un seuil plancher dont la valeur dépend du Doppler

normalisé, f4T'. On désigne aussi ce seuil sous le nom de taux d’erreur irréductible [Amo87].

2.10 Conclusion

Comme on peut s’en rendre compte, le canal de radiocommunication mobile est un environnement
plutdt hostile pour les communications numériques. Contrairement au bruit blanc additif et gaussien,
les fluctuations du type Rayleigh sont de nature multiplicatives et corrélées. Ces deux particularités

engendrent les problémes suivants :

e la nature multiplicative a pour conséquence que I’enveloppe du signal peut fluctuer sur une
plage de plusieurs dizaines de dB. A cause de ceci, on ne peut pas remédier au probléme sim-
plement en augmentant la puissance, comme on peut le faire pour le canal 2 bruit blanc additif
et gaussien.

e la nature corrélée des fluctuations donne lieu & des évanouissements profonds dont la durée
peut étre suffisamment grande pour affecter plusieurs bits, ou dizaines de bits, consécutifs. Ceci

représente donc un défi considérable pour les techniques de codage et d’entrelacement.

Toutefois, une technique connue sous le nom de diversité permet de pallier, quoique jamais tota-
lement, a ce probléme. Le mot diversité, tel qu'employé ici, est un terme générique qui recouvre en fait
plusieurs techniques. Le chapitre suivant présente la diversité sous son angle le plus général possible, et

décrit brievement quelques techniques utilisées 2 cette fin.
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FIG. 2.7: Courbes de performances théoriques dans le canal 2 évanouissements de Rayleigh. P, est le
taux d’erreur par bit tandis que -y, est le rapport E;, /Ny moyen 2 I’entrée du récepteur. La
courbe identifiée par I'étiquette QPSK (Rayleigh), indique la performance lorsque Ie taux de
variation du Doppler, f4T', est lent. On peut alors utiliser détection cohérente. Lorsque les va-
riations Doppler sont rapides, on doit plutdt recourir 2 la modulation différentielle, DQPSK,
et on utilise la détection non cohérente au récepteur. La famille de courbes identifiée par 1’éti-
quette DQPSK (Rayleigh) montre la performance pour diverses valeurs de f,T. Pour fins de
comparaisons, on a aussi ajouté la courbe de performance d’un systéme utilisant la modulation
QPSK dans le canal AWGN.



Chapitre 3

Quelques notions générales a propos de la

diversité

P UISQUE I’ objectif de ce travail est de développer une méthode pour améliorer la performance sur
les canaux avec évanouissements, il apparait pertinent, dé prime abord, de passer en revue une
technique couramment utilisée pour pallier & ce probléme : la technique de la diversité. On présentera
d’abord la diversité sous son angle le plus général possible : celui consistant 2 envoyer le méme mes-
sage sur deux ou plusieurs canaux, que I’on considére étre indépendants les uns des autres, lorsque le
signal est sujet & un évanouissement excessif (“deep fade") lors de son passage dans un canal de com-
munication. Plusieurs techniques de diversité sont décrites et on s attarde ensuite 2 quelques méthodes
possibles pour recombiner les signaux au récepteur de maniére & améliorer la performance par rapport

a un systéme fonctionnant sans diversité.

3.1 Principe de base de la diversité

Comme on I’a mentionné dans I’introduction de ce chapitre, le principe fondamental  la base de

la diversité consiste a envoyer le méme message sur plusieurs canaux indépendants pour exploiter le

26
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fait que la probabilité que tous ces canaux soient simultanément dans un état d’évanouissement excessif
est beaucoup plus faible que la probabilité qu’un seul de ces canaux soit dans un tel état. Supposons, par
exemple, que I’on envoie un message via L canaux indépendants et que p est la probabilité que le signal
dans le canal z soit atténué en dessous d’un seuil critique. Le calcul des probabilités pour des événements
indépendants nous indique alors que la probabilité, P, que les L messages tombent simultanément en

dessous du seuil critique est :

L
P=]p=r" (3.

=1 .,
Ainsi, la diversité a pour effet de réduire la probabilité que le signal recu soit en dessous du seuil

critique : la performance du systéme s’en trouvant dés lors améliorée.

Dans les sections qui suivent, on effectue un survol de plusieurs techniques de diversité couram-

ment employées et on examine quelques maniéeres de combiner les signaux 2 la réception.

3.2 Quelques techniques de diversité utilisées

I existe une grande variété de techniques de diversité. En voici quelques-unes, fréquemment men-

tionnées dans la littérature scientifique :

1. La diversité en fréquence
La méme information est transmise par L porteuses ot Af > (Af),, c.-a-d., la séparation entre
deux porteuses, A f, est plus grande que la largeur de bande de cohérence du canal avec évanouis-
sement, (A f).. Cette condition est nécessaire pour garantir que les canaux ne seront pas corrélés

entre eux ; ceci, dans le but d’exploiter au maximum leur diversité.

2. La diversité en temps
Une autre manié€re d’obtenir L versions indépendantes du signal est de le transmettre sur L diffé-
rentes fenétres temporelles (“time slots™). Les différentes versions du message seront décorrélées
si la condition AT > (At),, c.-a-d., si I'intervalle de transmission entre deux messages, AT,
est supérieur au temps de cohérence du canal (At).. C’est ce type de diversité qui est utilisé,
par exemple, en communication avec codage de canal avec rétroaction ARQ (“automatic repeat

request™).
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3. La diversité d’antennes
Ce type de diversité peut &tre réalisé selon plusieurs configurations. On peut avoir soit une antenne
émettrice et plusieurs antennes réceptrices ou encore plusieurs antennes émettrices et plusieurs
antennes réceptrices. Pour réduire la corrélation entre les canaux, la séparation entre les antennes

est au moins dix fois la longueur d’onde du signal transmis.

4. La diversité de polarisation
La diversité de polarisation utilise deux polarisations orthogonales (verticale et horizontale, ou
encore, circulaire a gauche et circulaire a droite) pour transmettre le signal. Cette diversité peut

aussi €tre couplée a la diversité d’antennes pour augmenter 1’ordre de la diversité.

5. Diversité multivoies

Dans la diversité multivoies, on utilise un signal dont une largeur de bande beaucoup plus gfande
que la largeur de bande de cohérence du canal (A f).. Dans le domaine temporel, cela signifie que
le signal transmis a une durée trés faible par rapport 2 I’étalement maximal du canal multivoies.
On dit alors que le canal est sélectif en fréquence avec pour résultat qu’au récepteur on est capable
de détecter les échos individuels des différents parcours associés 2 la structure multivoie du canal.
Pour exploiter ce phénomene on utilise souvent un récepteur ayant une structure RAKE [PG358]
(c.-a-d., en rateau). Ce récepteur permet d’additionner I’énergie contenue dans chacun des échos,
augmentant ainsi I’intensité du signal et réduisant son bruit. Le rapport signal/bruit s’en trouve

dés lors amélioré.

6. Autres techniques de diversité
Parmi les autres techniques de diversités employées, on note la diversité par angles d’arrivés, la

diversité de secteur d’antennes, etc.

3.3 La combinaison des signaux

Quelque soit le modéle de diversité employé, il demeure qu’a la réception il faut combiner ces
signaux ensemble afin d’extraire I’information requise. Cette combinaison des signaux s’effectue géné-
ralement soit en amont de la détection, on parle alors de “combinaison pré-détection”, ou en aval de la

détection, dans le cas de la “combinaison post-détection”.



CHAPITRE 3. QUELQUES NOTIONS GENERALES A PROPOS DE LA DIVERSITE 29

La figure 3.1 montre un syst¢éme de communication utilisant la combinaison pré-détection. Les
signaux regus pour chacune des L branches de diversité, r;(t), sont d’abord combinés ensemble (module
Combinaison des signaux) pour ne former qu’un seul signal, r(t). Celui-ci est envoyé au récepteur qui
rend alors une décision, Zy,, pour le symbole transmis m. On remarque qu’a chaque canal, 7, on associe
le facteur o (t)e™74(t). C’est un nombre complexe qui indique I’atténuation, a;(t), et le déphasage,

e~7%(®)_ du canal en question, au temps ¢.

La figure 3.2 illustre le cas de la combinaison post-détection. Contrairement 2 la combinaison pré-
détection, il y a maintenant un récepteur pour chacune des L branches de diversité. Chaque récepteur
fournit un estimé, Z,,; du symbole m (ot 1 < [ < L). Le module responsable de la combinaison des

signaux regoit ces L valeurs estimées et rend la décision, Z,, quant au symbole transmis m.

Lorsque le choix a été fait quant au type de combinaison, pré-détection ou post-détection, il reste
alors a décider de la méthode de combinaison, c.-2-d., la maniére dont fonctionnera le module Com-
binaison des signaux mentionné précédemment. Ce dispositif comporte autant d’entrées qu’il y a de
branches de diversité mais ne comporte qu’une seule sortie. Si p; est le signal 2 I'entrée i, alors le si-
gnal a la sortie, p, peut s’exprimer comme une somme pondérée des signaux provenant de chacune des

branches de diversité. L
pP=>) ap (3.2)
i=1

Les coefficients a; indiquent la pondération de chaque branche dans le processus de combinaison. Plu-
sieurs méthodes ont déja été utilisées ou proposées quant 2 la détermination de ces coefficients mais on

remarque qu’elles sont presque toujours une variante de I’une, ou de plusieurs, de ces trois méthodes de

base [Bre59].

1. Méthode de la sélection des signaux
Le dispositif de combinaison des signaux choisit le signal le plus intense parmi les L signaux.
Mathématiquement, ceci revient a dire, qu’a tout moment, un seul des coefficients a; est égal 2 un

tandis que les autres valent zéro.

-

Etant donné qu’une seule des branches de diversité est “active” 2 la fois, cette méthode de combi-

naison est indifférente au fait que la combinaison soit du type pré-détection ou postdétection.

2. Méthode du rapport maximal

Dans la méthode de combinaison du rapport maximal, les phases des L signaux sont d’abord
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FIG. 3.1: Syst¢éme de communications numériques avec diversité d’ordre L et combinaison pré-
détection. Les signaux recus pour chacune des L branches de diversité, (t), sont d’abord
combinés ensemble pour former un seul signal, r(t). Ce demier est envoyé au récepteur qui
rend alors une décision, Z,,, pour le symbole m.
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FIG. 3.2: Systtme de communications numériques avec diversité d’ordre L et combinaison post-

détection. Chacune des L branches de diversité est traité par son récepteur et fournit un es-
timé, Z,,; du symbole m. Le module responsable de la combinaison des signaux recoit ces L
valeurs estimées et rend la décision, Z,,, pour le symbole m.
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alignées et le coefficient de pondération a; est proportionnel 2 la racine carrée du rapport si-
gnal/bruit de chaque branche de diversité. Il a été démontré [Bre39] que cette méthode est la
méthode optimale de combinaison des signaux. Toutefois, elle nécessite une connaissance des

rapports signal/bruit et des phases de chacune des branches.

Méthode des gains égaux

Comme son nom I’indique, cette méthode assigne une pondération uniforme 2 tous les coeffi-
cients a;. Les phases des L signaux sont aussi alignés avant de procéder a leur combinaison. Sa
performance est 1égérement inférieur a la méthode du rapport maximal [Rap96, chap. 6] mais en
contrepartie elle est plus simple a implanter car on n’a pas 2 ajouter les circuits nécessaires pour

mesurer les rapports signal/bruit de chacune des branches.

En pratique, le choix du type et de la méthode de combinaison des signaux résulte d’un compromis entre

plusieurs facteurs dont les principaux sont la performance désirée et la complexité technique requise

pour I"implantation.

34

Performance d’un systéme avec diversité

Un modele mathématique pour un systéme de communication avec diversité est décrit dans [Pro95,

chapitre 14]. Sans reproduire ici le traitement au complet, revoyons quand méme quelques faits saillants.

Mentionnons tout d’abord que les hypothéses suivantes sont établies :

1.

2.

Il y a L canaux de diversité transportant la méme information.

Chaque canal est du type non sélectif en fréquence avec évanouissement lent, dont I’enveloppe

est distribuée selon la loi de Rayleigh.

- Les processus d’évanouissements des L canaux sont statistiquement indépendants entre eux.

- Le signal de chacun des canaux est corrompu par un bruit blanc additif et gaussien (AWGN).

Les processus de bruit des L canaux sont mutuellement indépendants et ont la méme fonction

d’autocorrélation.

Notre connaissance des L canaux est parfaite, c.-3-d., que I’on connait les valeurs des gains et des

déphasages de chacun d’eux. Ceci revient & combiner les signaux selon la méthode optimale : la
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méthode du rapport maximal.

Lorsqu’on applique ces suppositions a un systéme de communication utilisant la modulation BPSK, on

obtient I'expression suivante pour le probabilité d’erreur par bit [Pro95, p. 781} :

Py [%(1_#)]“2_1 (L“;”) Lavw] 63

k=0

| e
= 4
g I+7 G

etYe = /L, 7 étant le rapport signal/bruit moyen a Ientrée du récepteur. On remarque €galement que

pour des valeurs €levées de 7. 1a fonction du probabilité d’erreur par bit se raméne 2 la forme suivante

{Pro95, p. 781] :
1\t /2L-1
Py~ (4—%) ( L > (3.5)

ce qui indique que le probabilité d’erreur par bit est inversement proportionnelle au rapport signal/bruit
€levé a la puissance L. Ceci est conforme au principe de base de la diversité exprimé par I’équation 3.1.

La figure 3.3 reproduit les résultats de I’équation 3.3. Elle illustre bien, en un seul coup d’oeil, I'avantage
que I'on peut retirer de I’ utilisation de la diversité pour la transmission dans les canal 2 évanouissements
de Rayleigh. Les courbes de performance sont celles d’un systéme de transmission employant la modu-
lation BPSK avec détection cohérente. La courbe avec les tirets indique la performance du systéme pour
un canal AWGN, tandis que la courbe en trait continu ayant pour étiquette L = 1 affiche la performance
du méme systéme pour un canal 2 évanouissements lents, du type Rayleigh, en I’absence de diversité.
Les autres courbes montrent I'amélioration de la performance au fur et 2 mesure que !’ordre de la diver-
sité, L, augmente. On constate, 2 méme cette figure, I’avantage que 1’on peut retirer de la diversité : elle

permet de convertir un canal avec évanouissements en un canal AWGN.

3.5 Conclusion

Dans ce chapitre, on a pu voir, qu’en dépit de 1’effet néfaste du canal i évanouissements sur la
performance d’un systéme de télécommunication, il est quand méme possible d’améliorer cette per-
formance en ayant recours a la technique de diversité. Celle-ci consiste 2 envoyer le méme message

sur plusieurs canaux indépendants afin de réduire la probabilité que tous ces canaux s’évanouissement
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F1G. 3.3: Courbes de performance d’un systéme utilisant le principe de diversité, dans un canal a éva-
nouissements de Rayleigh. La courbe de performance en I’absence de diversité est dénotée par
L = 1. Au fur et 2 mesure que I’ordre de la diversité, L, augmente, la courbe de performance
se rapproche de celle pour le canal AWGN (tirets). La modulation est du type BPSK et la
méthode de combinaison employée est celle du rapport maximal.
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simultanément. Au récepteur, il faut ensuite combiner ces signaux ensemble en choisissant 1’une des
trois méthodes de combinaison des signaux : sélection, rapport maximal ou gains égaux. I faut aussi

déterminer si on veut effectuer la combinaison avant ou aprés la détection.

On a aussi montré les courbes de performance d’un systéme avec diversité. On a pu constater
que chaque branche additionnelle améliore la performance et, i la limite ol le nombre de branche de

diversité L devient grand, le canal 4 évanouissements Rayleigh se comporte comme un canal AWGN.



Chapitre 4

La diversité Doppler

C E CHAPITRE est consacré au concept de la diversité Doppler.L On traitera d’abord de ['effet
Doppler dans le canal a évanouissements rapides et de ses conséquences sur la performance d’un
systéme. Puis, on introduit le concept de la diversité Doppler déns les canaux dispersifs en temps et en
fréquence, et on examine le récepteur optimal pour ces canaux. Aprés, on fait ressortir les modifications
qui ont €t€ apportées pour I’ajuster au besoin de ce travail, c.-a-d., pour un canal dispersif uniquement
en fréquence. Ensuite, on décrit I’environnement de simulation (systéme, paramétres) et les résultats
des tests de validation. Enfin, on présente, et on analyse, les résultats des simulations dans les canaux a

évanouissements de Rayleigh et de Rice!.

4.1 Deffet Doppler et ses conséquences

Au chapitre 2, nous avons pu constater que la performance dans un canal 2 évanouissements
rapides se détériore au fur et 2 mesure que le taux des variations Doppler augmente (cf. figure 2.7). En
plus de rendre plus difficile le probléme de 1a détection cohérente car la phase du signal recu fluctue

rapidement, I’effet Doppler est aussi la cause du phénoméne de dispersion de I’énergie dans le domaine

!Certains de ces résultats ont été présentés au Congrés Canadien en Génie Electrique et en Informatique qui s’est tenu 2

Halifax, Nouvelle-Ecosse, Canada, du 7 au 10 mai 2000 [BCY00).

36
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fréquentiel. Ceci peut s’expliquer assez facilement lorsqu’on examine la forme mathématique du canal 2
évanouissements de Rayleigh non-sélectif en fréquence (équation 2.25). En faisant abstraction du terme

représentant le bruit AWGN, nous pouvons modéliser ce canal sous la forme simplifiée :
r(t) = a(t)s(t)
La transformée de Fourier de cette expression nous fait passer dans le domaine fréquentiel :

R(f)=A(f)® S(f)

ol R(f), A(f) et S(f) sont les transformées de Fourier de r(t), c:(t) et s(t) respectivement. Le spectre
du signal regu, R(f), résulte donc de la convolution entre le spectre des fluctuations Doppler, A(f), et
le spectre du signal transmis S(f). Comme le spectre de A(f) s’étend du domaine des fréquences allant
de - f4 2 +fg, il s’ensuit que le spectre du signal regu est étalé sur une plus large bande de fréquences

qu’en I’absence des fluctuations Doppler.

4.2 Apercu de la diversité Doppler

Puisque 1’étalement Doppler est intrinséque 2 la propagation dans les canaux de radiocommuni-
cations mobiles, alors ne serait-il pas plus simple de trouver une maniére de le mettre a profit plutdt
que de s’acharner a le combattre ? C’est I’approche qu’ont suivi Sayeed er al. dans une série d’articles
publi€s récemment {SA97b, SA99, SA98, SA97a, BSA00]  propos des communications CDMA dans
un canal a évanouissements rapides (dispersif en fréquence). Etant donné qu’un signal CDMA occupe
une grande largeur de bande, ceci transforme le canal en un canal sélectif en fréquence, donc dispersif

en temps.

Dans leurs travaux, les auteurs ont tenté de déterminer la forme du récepteur optimal pour le ca-
nal doublement sélectif. En utilisant une approche mathématique qui s’appuie sur une décomposition
temps-fréquence du canal, ils ont montré que I’on peut modéliser le canal comme un ensemble de ca-
naux paralléles, indépendants, a évanouissements plats (non-sélectif en temps) et sélectifs en fréquence
[SA98]. Ceci revient a dire que I’étalement Doppler - une conséquence des variations rapides du canal
- est alors exploité comme une source additionnelle de diversité. Or, on sait que le récepteur 2 structure

RAKE est un récepteur optimal pour le canal sélectif en fréquence. Dans ce cas-ci, puisque nous avons
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r(t) Récepteur Zina
FA *
RAKE
Récepteur Zmo inai
F p! m.2 | Combinaison
VT FA RAKE des Zum
; signaux
Récepteur ZmL
Fyr FA RAKE

FIG. 4.1: Schéma du récepteur temps-fréquence a structure RAKE. Les modules désignés par I'étiquette
F' A sont des filtres adaptés, tandis que les modules désignés par F} /T effectuent la translation
fréquentielle du signal regu. La grandeur de la translation est 1/7 o T est le taux de répétition
des symboles.

affaire & un ensemble de ces canaux, les auteurs ont montré que le récepteur optimal est un banc de ré-

cepteurs a structure RAKE : une généralisation temps-fréquence du récepteur conventionnel 2 structure

RAKE.

Le schéma d’un tel récepteur est montré 2 la figure 4.1. Le signal a I'entrée du récepteur est r(t).
Dans la branche supérieure, 7(t) passe d’abord par le filtre adapté (module FA), situé A I’entrée du
récepteur, puis est envoyé a un récepteur a structure RAKE conventionnelle. Ce dernier produit une
décision, Zm,1, quant au symbole transmis, m. Dans la seconde branche, le signal recu subit une trans-
lation fréquentielle, désignée par I’opération F; /7. Cette translation a pour valeur 1/T, ot T est la durée
des symboles. Elle a pour effet de présenter au filtre adapté, de la seconde branche, les composantes fré-
quentielles du spectre qui ont €té décalées par 1/T Hz. Une autre décision, Zn, , est produite quant
au symbole transmis. Le méme principe est répété jusqu’a la branche L. Finalement, une combinaison
post-détection accepte ces L valeurs de Z,,; pour produire une décision finale, Z,, quant au symbole

m.
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4.2.1 Récepteur utilisé lors des simulations

La technique utilisée est une adaptation de celle développée par Sayeed er al. [SA99] and [SA98]
pour le développement de leur récepteur temps-fréquence 2 structure RAKE. Etant donné que le canal
utilis€ dans ce travail est non s€lectif en fréquence, nous pouvons réduire la complexité du récepteur de
la figure 4.1 en enlevant les récepteurs 2 structure RAKE. Il ne reste alors que le banc de filtres adaptés
(identifiés par F'A). La figure 4.2 illustre ce principe. On peut y voir la réponse en fréquence de trois
filtres. Le filtre dont la réponse est centrée 2 f = 0 Hz (trait continu), est le filtre adapté habituel
que I’on retrouve a I'entrée du récepteur. Pour exploiter, autant que possible, I’étalement de I'énergie
causé par I'effet Doppler. on a ajouté un filtre de chaque c6té de celui-ci (en pointillés). On les appellera
filtres Doppler. L’ensemble formé du filtre adapté habituel et des filtres Doppler, s appellera filtre
adapté Doppler. Le filtre Doppler situé a droite du filtre adapté habituel ira puiser |’énergie dispersée
vers les fréquences positives. Celui situé 2 gauche sera responsable de recueillir ’énergie dispersée vers
les fréquences négatives. Dans cet exemple, la largeur des filtres Doppler est la moitié de celle du filtre
adapt€ habituel. En pratique, on peut changer leur largeur. C’est ce qui a été fait 2 la section 4.3, ol trois

largeurs différentes de filtres sont testées dans des canaux a évanouissements rapides.

La figure 4.3 montre un diagramme en blocs de I'implantation physique des filtres en question.
Une autre différence avec le récepteur temps-fréquence de Sayeed et al. est que la combinaison s’ef-
fectue en pré-détection plutdt qu’en post-détection. Ceci simplifie considérablement le reste du systéme

car un seul récepteur est requis, au lieu de trois lorsqu’on utilise la combinaison post-détection.

4.3 Simulation dans un canal a évanouissements

4.3.1 Description du systéme simulé

Le récepteur proposé a été testé théoriquement au moyen de simulations par la méthode de Monte
Carlo. Le logiciel MATLAB a ét€ utilisé pour effectuer ces simulations. Parfois, certains modules ont
été écrits en langage de programmation C, et convertis en fichiers MEX (Matlab EXecdtabIe), afin de ré-

duire le temps d’exécution. La figure 4.4 contient le diagramme en blocs du systéme de communication
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FIG. 4.2: Réponse en fréquence du filtre adapté Doppler. La réponse en fréquence du filtre adapté habi-

tuel est centrée a de f = 0 (trait continu). Les filtres Doppler sont situés de part et d’autre de
celui-ci (en pointillés).
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Te(t)

FIG. 4.3: Diagramme en blocs de 'implantation d’un filtre adapté Doppler. Le signal regu, (), est
envoyé€ aux trois filtres du filtre adapté Doppler. Les composantes fréquentielles positives,
en bande de base, et négatives, r(t), ro(t) et r_(t) respectivement, sont combinées par la

méthode EGC pour produire le signal combiné r.(t).



CHAPITRE 4. LA DIVERSITE DOPPLER 42

en bande de base utilisé pour la simulation.

Les fonctions des diverses composantes du systéme, ainsi que les paramétres de simulation, sont

décrits ci-aprés..
Le Transmetteur comprend les quatre éléments suivants :

¢ la SOURCE qui émet des symboles complexes, {z,}, tirés aléatoirement, et uniformément,
parmi I’ensemble {+1 + j,+1 — j,—1 + 7,—1 — j}. Le débit, R, en symboles par seconde,
est déterminé par I'utilisateur.

e 'ENCODEUR QPSK assigne les symboles émis par la source aux points de la constellation
QPSK selon la régle d’encodage de Gray.

e I'INTERPOLATEUR introduit un nombre, N;, de zéros entre chacun des symboles émis par la
source. Cette opération permet d’obtenir un signal temporel plus “lisse” a la sortie du filtre de
transmission. Le facteur N est un paramétre de simulation.

e le FILTRE DE TRANSMISSION (TX) effectue la mise en forme spectrale au moyen d’un filtre 3
réponse impulsionnelle finie (FIR) ayant un spectre en forme de la racine carrée d’un cosinus
surélevé. Le facteur d’adoucissement, c, est aussi déterminé par I’ utilisateur. Les valeurs de R,

et a déterminent la largeur de la bande de transmission, W', selon la formule W = (1 + «)R;

Hz.

Le signal a la sortie du filtre de transmission est envoyé dans un Canal a évanouissements. Celui-ci se

compose de deux modules :

e un SIMULATEUR D’EVANOUISSEMENTS. Il permet de simuler le canal & évanouissements du
type Rayleigh ou Rice. Le lecteur est invité a consulter I’annexe A pour de plus amples détails
quant a I’implantation et la validation de ce simulateur. En ce qui nous concerne ici, mention-
nons seulement que I'utilisateur peut choisir le taux de Doppler normalisé, f;T, lors d’une
simulation.

e une source de BRUIT ADDITIF BLANC, GAUSSIEN ET COMPLEXE, constituée de deux généra-
teurs indépendants de bruit additif blanc, gaussien et réel. L’ utilisateur détermine implicitement

la variance de chacun des générateurs lors du choix du rapport Ep/Np désiré.

Le Récepteur contient cinq modules :
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Transmetteur
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FIG. 4.4: Diagramme en blocs du systéme de communications numériques utilisé pour les simulations
de la diversité Doppler.
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e un FILTRE DE RECEPTION (RX). Ce filtre est adapté au filtre de transmission. Si le canal était
simplement un canal AWGN, ce filtre serait alors le filtre optimal, c.-2-d., celui qui maximise
le rapport signal/bruit a ’entrée du récepteur. '

e un ECHANTILLONNEUR, dont le réle est de prélever un échantillon i tous les N échantillons
regus.

e un DETECTEUR COHERENT. Puisqu’on est dans un environnement de simulation, il est donc
possible d’obtenir une estimation parfaite de I'était du canal (“Ideal Channel State Information
(CSI)") ce qui permet la détection cohérente.

e un DECODEUR 2 maximum de vraisemblance (MV).

¢ le PUITS d’information dénoté par le.symbole {£, }. C’est un estimé des symboles transmis.

Finalement. le module Comparaison et calcul du taux d’erreur compare les symboles estimés

avec ceux transmis par la source et calcule le taux d’erreur.

4.3.2 Parametres de simulation

A chaque simulation, la largeur de bande des filtres Doppler est ajustée 2 une valeur fixe, qui
correspond a I’étalement Doppler que I’on veut compenser de maniére optimale. Par exemple, si 1’on
veut que le récepteur soit optimal pour un étalement Doppler f; = 2400 Hz, alors on ajuste la largeur de
chacun des filtres Doppler a 2400 Hz. C’est précisément le cas illustré 2 la figure 4.2. Une fois choisi
le filtre adapté Doppler, on fixe la valeur de Doppler normalisé, f4T’, et on démarre la simulation pour
obtenir la courbe de performance. La procédure est ensuite répétée pour d’autres valeurs de f;T. Le

tableau 4.1 résume les principaux paramétres de simulation.

A noter qu’une fois le débit d’information, Rs = 2400 symboles/s, et le facteur d’adoucissement,

a = 0.2, choisis, la demie-largeur de bande de transmission, W, a pour valeur

w

SA+0)R, @D

w 1440 Hz 4.2)

ou encore, 2880 Hz pour la pleine largeur.

Le lecteur notera également que la technique de démodulation cohérente est utilisée. En pratique,

cela est réalisable lorsque le taux de variation du Doppler est trés faible. Dans ce cas, un estimateur de
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TaB. 4.1 — Paramétres de simulation du récepteur avec filtre adapté Doppler.

Parametre Symbole Valeur
Débit d’information R, 2400 symboles/s
Interpolation Np 10
Facteur d’adouéissement o 0.2
Doppler normalisé fiT 0.01a10
Rapport signal/bruit Ey/No 0240dB (typ.)

canal, au récepteur, peut suivre la variation de phase introduite par le canal et introduire une compen-
sation adéquate lors de la démodulation. Lorsque le taux de variation du Doppler devient élevé, cette
téche s’avere toutefois plus compliquée, voire méme impossible. Heureusement, lors d’une simulation,
nous avons acces a I’estimation parfaite de I’état du canal et on.peut s’en servir au récepteur pour dé-
moduler le signal de maniére cohérente. Est-ce que cette approche est réaliste ? Nous pensons que oui,
et ceci pour deux raisons. D’abord, on peut considérer que cette approche permet de calculer une borne
supérieure a la performance du systéme, ce qui en soi est une information intéressante. Deuxiémement,
méme si I’on n’a pas acces & cette estimation parfaite de I'état du canal, il existe quand méme des cas,
dans la littérature, ol on fait appel 4 la démodulation cohérente dans le canal & évanouissements rapides.
Pour y parvenir on peut avoir recours & plusieurs méthodes, comme par exemple I’ utilisation :

¢ de symboles pilotes dans le domaine temporel [Cav9l1al;

e de porteuses pilotes dans le domaine fréquentiel [Cav91b, MB84] ;

e d’égaliseurs MLSE pour suivre la variation du canal [CW01];

e d’algorithmes récursifs s’appuyant sur des techniques de décodage itératif [BDE99] ; od,

¢ de fonctions orthonormales temps-espace, bien localisées. Ce sont des fonctions du type “Pro-

late Spheroidal Wave Functions” [BBL95].

Bref, en pratique, il est légitime de recourir 2 1a démodulation cohérente dans les canaux rapides, en

autant que I’on utilise une de ces méthodes pour avoir une estimation (imparfaite) de 1’état du canal.
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4.3.3 Tests de validation du systéme

Le systeme (transmetteur, canal et récepteur) a d’abord été€ validé en utilisant un filtre adapté
normal au récepteur et en utilisant la modulation QPSK. Le canal est non-sélectif en fréquence et on
a fait varier la valeur du Doppler normalisée, f47'. pour obtenir les courbes de la figure 4.5. (Il est 2
noter que T' = 1/R,, c.-a-d., que la période d’un symbole est égale a I'inverse du taux de répétition des
symboles). La courbe en trait continu est la performance théorique telle que prédite par I’équation 2.29.
On constate que le taux d’erreur par bit, P, commence a s’écarter de la courbe théorique i des valeurs de
faT aussi faible que 0.01 et qu’il se détériore rapidement au fur et 2 mesure que cette valeur augmente.
On remarque aussi que chaque courbe de cette famille atteint un taux d’erreur irréductible 2 partir d une
certaine valeur du Ej/Np. Au-dela de cette valeur. ’augmentation de la puissance n’améliore plus la

performance.

Il est intéressant d’analyser ce qui se passe dans le domaine fréquentiel lorsque la valeur du Dop-
pler normalisé augmente. La figure 4.6 montre le spectre de puissance du signal 2 I’entrée du récepteur
en situation d’évanouissements “trés” lents. La largeur du lobe central est environ 2880 Hz, soit la valeur
théorique calculée précédemment. Toutefois, la situation est trés différente lorsque f4T atteint la valeur
1.0.c.-a-d., lorsque f; = 2400 Hz. La figure 4.7 montre que le lobe central est alors beaucoup plus large.
Ceci s’explique assez simplement. En effet, dans le domaine temporel, le signal regu est le résultat du
produit entre le signal transmis et le processus aléatoire de Rayleigh. Il en découle que, dans le domaine
fréquentiel, le spectre du signal' regu est le résultat de la convolution entre le spectre du signal transmis
et le spectre du processus aléatoire de Rayleigh. Le spectre des évanouissements Rayleigh a une forme
typique de “U" ayant une largeur totale de 4800 Hz tel que montré dans la figure 4.8. La convolution a
pour effet d’élargir le spectre, tel qu’indiqué 2 la figure 4.7. Lintensité du lobe central a aussi diminué
d’environ 3 dB, lorsque comparé au lobe de la figure 4.6, mais sa largeur atteint maintenant 7.4 kHz.
Ceci correspond 2 sa largeur nominale, 2880 Hz, augmentée de la largeur du spectre Doppler, soit 4800
Hz. Or, le filtre adapté au récepteur est toujours optimisé pour une réception sans étalement Doppler.
Puisque son lobe principal a une largeur de 2880 Hz, il ne peut pas exploiter I’énergie dispersée de part
et d’autre, par I’effet Doppler, et la performance du récepteur en souffre, lorsque comparée 2 la situation

ou les évanouissements sont trés lents.
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FIG. 4.5: Courbes de performances en situation d’évanouissements rapides. La modulation employée
est QPSK, la détection est du type cohérent, et le filtre adapté 2 I’entrée du récepteur est le
filtre adapté habituel. La courbe en trait plein représente la performance dans un canal 3 éva-
nouissements lents (f¢I' = 0) et non-sélectif en fréquence. Les autres courbes illustrent la
performance du systéme pour diverses valeurs de f;T° comprises entre 0.01 et 1.0 inclusive-
ment.
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FIG. 4.6: Spectre de puissance du signal a I'entrée du récepteur lorsque f,7 < 1.
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FIG. 4.7: Spectre de puissance du signal 2 ’entrée du récepteur lorsque foT = 1.0.
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FIG. 4.8: Spectre de puissance des évanouissements Rayleigh. Dans ce cas-ci, la fréquence Doppler
maximale, f,, vaut 2400 Hz.

4.4 Résultats - canal a évanouissements de Rayleigh

Cette section présente les résultats des simulations que nous avons entreprises pour tester I’ utilisa-
tion de filtres adaptés Doppler pour les communications dans les canaux 2 évanouissements. Le schéma
en blocs du systéme est identique a celui utilisé pour les tests de validation (figure 4.4), en utilisant

cependant le filtré adapté décrit figure 4.2 en lieu et place de filtré adapté habituel.

Trois différentes largeurs de filtres ont été étudiées, soient 480 Hz, 1200 Hz et 2400 Hz. Ces
largeurs sont optimales pour des valeurs de Doppler normalisés de f;7 = 0.2,0.5 et 1.0 respectivement.

- Les résultats sont présentés dans les trois sous-sections suivantes.

4.4.1 Filtres Doppler de largeur 480 Hz

Dans cette simulation, les filtres Doppler ont une largeur de 480 Hz, ce qui correspond a un Dop-

pler normalis€ f4T = 0.2. Les résultats sont présentés 2 la figure 4.9. La largeur du lobe du filtre adapté
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habituel est 2400 Hz et les filtres Doppler additionnels de part et dautre de celui-ci ont une largeur de
480 Hz chacun. Des simulations ont été effectués pour quatre valeurs différentes de Doppler normalisé,
soient f4T =0.1,0.2,0.5 et 1.0. Pour chaque valeur de f;T", on a tracé la courbe de performance pour
un récepteur muni d'un filtre adapté habituel (identifi€ par “Normal" ) ainsi que celle pour le récepteur

ayant un filtre adapté Doppler (identifié par “Doppler").

Lorsque fyT = 0.1, I'étalement Doppler maximale est de 240 Hz tandis que la largeur des filtres
adaptés Doppler est de 480 Hz. Dans ce cas 13, on constate que la performance du systéme muni des
filtres Doppler est pire que celle du systéme qui en est dépourvu. Cela s’explique par le fait que la partie
“inutilisée” des filtres Doppler contribue 2 augmenter le niveau moyen de bruit 2 I’entrée du récepteur
et en conséquence la performance du systéme se détériore : le taux d’erreur irréductible augmente 1ége-
rement. Toutefois, pour les trois autres valeurs de f4T", nous constaterons qu’il y a un abaissement du

taux d’erreur irréductible.

L’amélioration la plus grande se produit lorsque f4T" = 0.2, parce que maintenant toute I’énergie
dispersée par I’effet Doppler se trouve ratissée par les filtres Doppler. De plus, comme la largeur des
filtres additionnels est parfaitement adaptée a la valeur de f,T', il n’y a pas de plage inutilisée du filtre -

qui recuetille du bruit, comme dans le cas précédent.

Enfin, lorsque 4T = 0.5 ou 1.0, il y a aussi un abaissement du taux d’erreur irréductible, mais
il n’est pas aussi appréciable que pour le cas fyT" = 0.2. Pour ces valeurs du Doppler normalisé,
I’étalement Doppler est beaucoup plus grand que la largeur des filtres Doppler et il déborde 2 I’extérieur
des filtres. La performance du systéme est meilleure lorsque comparée au cas ot 1’on utilise un filtre
adapté normal, mais il y aurait moyen de I’améliorer davantage en allant recueillir I’énergie qui déborde
al'extérieur des filtres Doppler en utilisant, justement, des filtres Doppler plus larges. C’est ce que nous

allons constater dans les sections suivantes.

4.4.2 Filtres Doppler de largeur 1200 Hz

Les filtres Doppler ont maintenant une largeur de 1200 Hz chacun, ce qui correspond 4 un Doppler
normalisé f¢T' = 0.5. Les résultats des simulations sont présentés 2 la figure 4.10. La largeur du lobe

du filtre adapté normal est toujours de 2400 Hz mais, dans ce cas-ci, des filtres Doppler de 1200 Hz ont
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Largeur du filtre Doppler: 480 Hz
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Fi1G. 4.9: Comparaisor de la performance entre un systéme ayant un filtre de réception normal (traits
continus) et celui ayant un filtre de réception Doppler (en pointillés). La largeur de bande du
filtre adapté Doppler est optimisée pour la valeur du Doppler normalisé faT =0.2.
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Largeur du filtre Doppler: 1200 Hz
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FIG. 4.10: Comparaison de la performance entre un systéme ayant un filtre de réception normal (traits
continus) et celui ayant un filtre de réception Doppler (en pointillés). La largeur de bande du
filtre adapté Doppler est optimisée pour la valeur du Doppler normalisé f;T = 0.5.
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été ajoutés de part et d’autre.

Les quatre ensembles de courbes de performance correspondent aussi 2 des valeurs normalisées
de Doppler, /4T de 0.1,0.2,0.5 et 1.0 respectivement, comme dans la sous-section précédente. On
constate, encore une fois. qu’il y a une détérioration de la performance lorsque f;T = 0.1. Cette dété-
rioration est pire que dans le cas précédent, parce que 1'énergie du bruit introduite par ces filtres est plus
grande a cause de leur plus grande largeur, tandis que 1'étalement Doppler est resté le méme a 240 Hz.

Par contre, il y a un abaissement du taux d’erreur irréductible pour les trois autres valeurs de f,;7.

Tel que prévu, I'amélioration est la plus grande pour le cas odt f;T = 0.5 parce que, dans ce cas, la
largeur des filtres Doppler recueille complétement 1'énergie dispersée par I’étalement Doppler. On peut
méme constater que le taux d’erreur irréductible s’est abaissé d’environ un ordre de grandeur, passant

de 2 x 102 a prés de 1071,

4.4.3 Filtres Doppler de largeur 2400 Hz

Dans cette simulation, nous utilisons des filtres Doppler ayant une largeur de 2400 Hz. Cette
largeur correspond & un Doppler normalisé f4T = 1.0. Le filtre adapté Doppler se compose alors du
filtre adapté habituel, de largeur 2400 Hz, auquel on a rajouté les filtres Doppler de 2400 Hz de part et

d’autre.

Les résultats des simulations sont présentés 2 la figure 4.11. Les quatre ensembles de courbes de
performance correspondent a des valeurs de Doppler normalisé de 0.1, 0.2, 0.5 et 1.0, tout comme dans
les simulations précédentes. L’analyse s’effectue aussi de la méme maniére que précédemment. Puisque
les filtres Doppler sont optimaux pour un étalement Doppler de 2400 Hz, c.--d., f;T = 1.0, on note que
la plus grande amélioration de la performance se produit lorsque ;T = 1.0. La aussi, le taux d’erreur

irréductible a chuté d’environ un ordre de grandeur, passant de =~ 4 x 10~1 3 10~2.

4.5 Résultats - canal a évanouissements de Rice

Cette section donne un apercu de I'utilité du filtre adapté Doppler lorsque le canal est du type

Rice. Plutdt que de reprendre toutes les simulations de la section précédente, nous avons essayé le filtre
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Largeur du filtre Doppler: 2400Hz
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FIG. 4.11: Comparaison de la performance entre un systéme ayant un filtre de réception normal (traits
continus) et celui ayant un filtre de réception Doppler (en pointillés). La largeur de bande du
filtre adapté Doppler est optimisée pour la valeur du Doppler normalisé f;T = 1.0.
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uniquement pour le cas ot la valeur du Doppler normalisé est f4T' = 0.5. La largeur des filtres Doppler

est 1200 Hz, soit la valeur optimale correspondant a ce f;7T.

Les résultats de simulation sont montrés 2 la figure 4.12. Les courbes de performance en traits
continus sont celles d’un récepteur muni d’un filtre de réception normale. Celles en pointillés indiquent
la performance du récepteur muni d’un filtre adapté Doppler. Pour chaque type de filtre de réception, on
affiche les résultats pour les valeurs du facteur K de Rice de -70 dB, -5 dB, 0 dB et +5 dB. La valeur
K =-70 dB correspond au canal 2 évanouissements de Rayleigh. Lorsque K = 0 dB, la puissance
des composantes multivoies est égale 2 a puissance de la composante en visibilité directe. Par contre,
lorsque K = +5 dB (-5 dB), les composantes multivoies ont une puissance supérieure (inférieure) de

5 dB a la composante en visibilité directe.

Pour fin de validation, on constate que si K’ = —70 dB (canal 2 évanouissements de Rayleigh), on
retrouve le résultat obtenu 2 la figure 4.10 lorsque f;T = 0.5, c.-3-d., qu’on obtient un abaissement du
taux d’erreur irréductible d’environ un ordre de grandeur. Toutefois, lorsque la valeur de X augmente,
I"amélioration de la performance s’amenuise. En effet, comme le canal devient de plus en plus du type
Rice, la puissance dans les composantes multivoies diminue : donc, la dispersion Dopplef devient de
moins en moins importante et I’énergie recueillie par les filtres Doppler est de plus en plus négligeable
par rapport 2 I’énergie recueillie par le filtre adapté habituel (celui centré autour de f = 0). A de
moment 13, 'exploitation de la diversité Doppler contribue de moins en moins 4 I’amélioration de la

performance.

4.6 Cornclusion

La diversité Doppler est un principe de diversité intéressant car il est intrinséque 2 la propagation
dans les canaux a évanouissements rapides. Son exploitation ne nécessite pas de changement du c6té du
transmetteur, ou I’ajout d’antennes de transmission ou de réception additionnelles. Le principe peut étre

implanté en totalité au récepteur.

Les principes fondamentaux de ce type de diversité ont été proposés initialement [SA97b, SA99,
SA98, SA97a, BSA00] pour les canaux a la fois dispersifs en fréquence et en temps et ot 1a combinaison

des signaux est effectué en post-détection. Dans le cas traité ici, le canal est seulement dispersif en
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FIG. 4.12: Comparaison de la performance entre un systéme ayant un filtre de réception normal (traits
continus) et celui ayant un filtre de réception Doppler (en pointillés) dans un canal 2 éva-
nouissements de Rice. Le paramétre K a pour valeur -70 dB, -5 dB, 0 dB et + 5 dB. La valeur
du Doppler normalisé est f4T" = 0.5 et la largeur du filtre adapté Doppler optimale pour cette
valeur.
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fréquence et la combinaison pré-détection est utilisée.

On a pu constater que les communications dans un canal 4 évanouissements de Rayleigh peuvent
tirer profit de la diversité Doppler. Son utilisation permet d’abaisser le taux d’erreur irréductible associé
a la dispersion Doppler. Pour une largeur de filtre Doppler donnée, I’amélioration maximale se fait
sentir lorsque la dispersion en fréquence, causée par les variations temporelles du canal, occupe toute
la largeur du filtre. Cet effet a été constaté pour trois largeurs de filtres Doppler : 480 Hz, 1200 Hz et
2400 Hz. Toutefois, pour de faibles valeurs du facteur f;T. on assiste plutdt 2 une légere dégradation
de la performance, c.-a-d., un rehaussement du taux d’erreur irréductiblé, car I’utilisation des filtres
Doppler augmente le niveau de bruit. Pour remédier  ce probléme, on pourrait songer 2 une technique
d’implantation de largeur de filtres variable dans le temps. Un autre module pourrait étre ajouté pour
estimer le taux de variations Doppler, en mesurant, par exemple, le taux de passage par un niveau.
Cette information serait ensuite utilisée pour modifier les coefficients des filtres Doppler afin que leurs

largeurs soient, autant que possible, adaptées a la valeur instantanée du Doppler normaliss.

Finalement, on a aussi montré que cette technique de diversité peut étre utilisée lorsque le canal
a évanouissements est du type Rice. Toutefois, I’amélioration la plus marquante se fait sentir lorsque la
valeur du facteur K de Rice est autour de zéro dB. Pour. des valeurs supérieures de K, la puissance des
composantes multivoies devient négligeable par rapport 2 la puissance de la composante en visibilité

directe et le gain en performance apporté par la diversité Doppler diminue.



Chapitre 5

La diversité de I’espace signal

LE CONCEPT de diversité de I’espace signal, aussi connu sous le nom de diversité de modu-
lation, ou de constellations tournées, a été proposé en 1992 par Boullé ez al. [BB92]. II s’agit
d’une forme de diversité innovatrice qui permet d’améliorer la performance darns les canaux 3 éva-
nouissements, en introduisant une rotation de la constellation, et une entrelaceur pour découpler les

composantes I et Q.

Le présent chapitre est consacré a I’étude de ce concept. On y explique d’abord en quoi consiste
la diversité de I'espace signal, ¢.-a-d., comment on peut augmenter I’ordre de la diversité par une simple
rotation d’une constellation. Puis, on décrit I’environnement de simulation : le systéme simulé, le choix
des paramétres de simulation et les résultats des tests de validation. Enfin, on présente, et on analyse,

les résultats des simulations dans les canaux 2 évanouissements de Rayleigh et de Rice.

5.1 Le concept de la diversité de ’espace signal

Comme on I’a mentionné précédemment, on obtient une diversité de I’espace signal en appliquant

deux transformations 2 une constellation QPSK habituelle :

¢ une rotation, afin d’augmenter 1’ordre de la diversité, et,

58
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FiG. 5.1: Constellation QPSK en présence d’évanouissement. En (a), les quatre points d’une constel-
lation QPSK habituelle. Chaque point est identifi¢ de maniére unique par sa composante en
phase, I, et sa composante en quadrature, Q. Si la composante en quadrature est soumise & un
évanouissement, en (b), on remarque que les quatre points de la constellation sont ramenés
deux points (les cercles vides). Ceci rend la détection correcte impossible.

e un entrelacement dont le but est de réduire la probabilité d’avoir un évanouissement profond

simultané des composantes I et Q.

Ceci section examine I’effet de ces deux transformations sur la constellation QPSK.

5.1.1 Effet de la rotation de la constellation

Pour comprendre le principe 2 ]a base de la diversité de I’espace signal, il est intéressant d’analyser
ce qui se produit lorsqu’une constellation QPSK habituelle est soumise & un évanouissement. Ceci est
illustré a la figure 5.1. En (a), les boulets noirs indiquent les points de la constellation. Chague point
est identifi€ par deux coordonnées distinctes et en présence de bruit AWGN, le récepteur optimal utilise
le principe de vraisemblance maximale pour estimer le signal transmis. Dans cet exemple simple, il
suffirait de déterminer a quel quadrant appartient le signal recu pour déterminer le signal transmis le

plus probable.

Que se produit-il si cette constellation est soumise 3 un évanouissement, tel qu’illustré en (b)?

Dans cet exemple, seule la composante en quadrature est soumise 4 un évanouissement. On constate
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FIG. 5.2: La constellation QPSK tournée est une constellation QPSK habituelle 3 laquelle on a fait
subir une rotation. Ceci a pour effet que les quatre points ont des projections distinctes, que
ce soit selon la composante [ ou célle en Q. Si on soumet la composante en quadrature 2
un évanouissement, les quatre points ont des projections distinctes en . Ceci permet alors la
détection du signal recu. Le principe est tout aussi valable si c’est la composante en I qui est
sujette 2 un évanouissement.
que les quatre points de la constellation initiale sont maintenant réduits & deux points (les cercles vides).
Dans ce cas 1a, le décodage par maximum de vraisemblance ne peut plus s appliquer car les quatres ré-
gions de décision sont maintenant fondues en deux régions. Au mieux, on peut déterminer si la compo-
sante en phase est supérieure ou inférieure a z€ro, mais ceci est insuffisant pour estimer, sans ambiguité
le signal transmis. Le principe de la diversité de I'espace signal, lorsqu’appliqué a une constellation
QPSK, consiste a lui faire subir une rotation d’un certain angle, tel que montré 2 la figure 5.2(a). Les
quatre points de la constellation ont dés lors des projections distinctes, que ce soit selon la composante
I ou celle en Q. Si on soumet, encore une fois, la composante en quadrature 3 un évanouissement. tel
que montré en (b), on note que les quatre points ont maintenant des projections distinctes en I. Ainsi, en
cas d’évanouissement sévére de I'une des deux composantes, il est quand méme possible de prendre une

décision fiable a partir de I’autre composante. Le principe est tout aussi valable si ¢’est la composante

en [ qui est sujette 2 un évanouissement.

Leffet de la rotation est bénéfique car elle permet d’augmenter I’ordre de la diversité. Mais com-
ment définit-on I’ordre de la diversité dans une constellation tournée ? On a vu au chapitre 3 que le

parameétre d’ordre, L, est assez facile 2 déterminer lorsqu’on peut dénombrer chacune des branches qui
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la compose. Par contre, c’est plus difficile a conceptualiser lorsqu’on a affaire 2 des formes de diversi-
tés intrinseques, comme la diversité de 1’espace signal. Certains auteurs, dont [BV98] et [Gui97], ont

néanmoins proposé la définition suivante :

on appelle ordre de diversité, L, d’une constellation multidimensionnelle le nombre mini-

mal de composantes différentes entre deux points quelconques de la constellation.

Si I’on applique cette définition a la constellation QPSK habituelle, on arrive i la conclusion que
L =1, car c’est le nombre minimal de composantes différentes entre deux points quelconques de la

constellation. C’est donc dire que la constellation QPSK habituelle n’offre pas de diversité !

Par contre, pour ce qui est de la constellation tournée, on peut facilement constater que le nombre
minimal de composantes différentes entre deux points quelconques de la constellation est toujours égale
a deux. Or. d’aprés la définition de I’ordre de diversité que I’on vient d’énoncer, cela revient 2 dire que
L = 2. Ainsi, le fait d"appliquer une rotation améne une forme de diversité intrinséque sans que I’on ait
eu recours a du codage ou une autre astuce du genre. C’est ce qu’on entend par diversité de I’espace

signal ou diversité de modulation.

5.1.2 Effet de ’entrelacement des composantes ] et Q

En pratique, pour exploiter la diversité de I’espace signal dans un canal a évanouissements Ray-
leigh, on entrelace les composantes I et @ a la transmission et on procéde a I’opération inverse au
récepteur. Cette opération a pour but de réduire la probabilité que les composantes en I et en Q se
retrouvent simultanément en situation d’évanouissement sévére. Comme on I’a vu 2 la sous-section
précédente, si une seule composante survit 2 I’évanouissement du canal, la constellation tournée nous

permettra de prendre une décision quant au symbole transmis.

5.1.3 Généralisation i des dimensions supérieures

Le concept des constellations tournées s’applique tout aussi bien a des constellations QAM de
dimension supérieure & deux. Leur construction s’appuie sur la branche des mathématiques que consti-

tue la théorie des nombres algébriques. De plus amples informations 2 ce sujet peuvent &tre trouvées
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dans les publications [BV98] et [BVRB96]. L’avantage d’utiliser des constellations de dimensions su-
périeures est qu’elles permettent datteindre des ordres de diversité, L, plus élevés. A la limite o L est
trés grand, le canal a évanouissements de Rayleigh est transformé en un canal du type gaussien [BV98].

Toutefois, dans ce travail, nous nous pencherons seulement sur les cas ol la dimension est égale 2 deux.

5.1.4 Gain de la diversité

Il est montré dans [BV98] que la combinaison constellation tournée et entrelacement permet dat-

teindre un gain de 1’ordre de 8 dB,  un taux d’erreur de I’ordre de 10~2, pour une consteliation QPSK.

5.1.5 Le décodeur & maximum de vraisemblance

Avant d’entrer dans le détail des simulations, il est bon de mentionner quelques mots sur le déco-
dage a maximum de vraisemblance pour les constellations tournées QPSK dans les canaux 2 évanouis-

sements. On débute d’abord avec le canal AWGN, ol le vecteur regu, r, s’exprime sous la forme :
r=x-+n G0

ou n est le vecteur bruit et les x sont les points de la constellation. Pour une constellation 2 deux
dimensions, comme la constellation QPSK, 7 = 2, d’od r = (ry,m3), X = (z1,72) et n = (n1,ns). Le

décodage & maximum de vraisemblance consiste alors a déterminer le X qui minimise cette métrique :

mx|r) =Y |r; -z (5.2)

i=1

Si I'on demeure dans le canal AWGN, mais que I’on fait subir une rotation a la constellation

QPSK, les x seront transformés en y par 1’opération :
y=Rx (5-3)

ou R est la matrice de rotation. Dans ce cas, 1’opération de décodage 2 maximum de vraisemblance

s’effectue comme précédemment, sauf que les x sont remplacés par lesy :

m(yle) =Y |ri — wf? (5.4)
i=1 .



CHAPITRE 5. LA DIVERSITE DE L’ESPACE SIGNAL 63

Finalement, si le canal est du type a évanouissements, et que I’on a entrelacé les composantes 7 et

Q. tel que nécessaire pour exploiter la diversité de I’espace signal, le vecteur regurest:
r=a®@y+n (5.5)

ol a est le vecteur évanouissement, et © indique le produit composante 2 composante. Si Ientrelace-
ment est parfait, et que I’on a une connaissance parfaite de I’état du canal, le décodage 3 maximum de
vraisemblance cherche 2 minimiser la métrique :
n
m(ylr, &) = > |ri — oqyil? (5.6)
i=1

C’est cette forme de décodeur que nous avons utilisé dans les simulations suivantes.

5.2 Description de la simulation

5.2.1 Systeme simulé

Le récepteur proposé a été testé théoriquement au moyen d’une simulation par la méthode de
Monte Carlo. Limplantation s’est effectuée dans I’environnement de MATLAB. La figure 5.3 montre

le diagramme en blocs du systéme utilisé pour cette simulation.

Les fonctions des diverses composantes du systéme, ainsi que les paramétres de simulation, sont

décrits ci-aprés.
Le Transmetteur comprend les six éléments suivants :

* la SOURCE qui émet des symboles complexes, {z,}, tirés aléatoirement, et uniformément,
parmi ’ensemble {+1+ j,4+1—j,—1+ j, —1 ~ j}. Le débit R;, en symboles par seconde, est
déterminé par I’ utilisateur.

¢ 'ENCODEUR QPSK assigne les symboles émis par la source aux points de la constellation
QPSK selon la régle d’encodage de Gray.

¢ une ROTATION par un angle 6 est appliquée 2 la constellation QPSK telle qu’indiquée 2 Ia
figure 5.4.
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Transmetteur
I | ..
Source | | Encodeur Rotation Rééchan- Filtre
{zn} QPSK 2 tillonnage Tx
Canal a évanouissements
Bruit blanc, additif, Simulateur
gaussien et complexe d’évanouissements
Récepteur
Y Y
Filtre Echantil- | | Détection —L Décodeur || Puits
Rx lonnage cohérente = MV {Zn}

FIG. 5.3: Diagramme en blocs du simulateur utilisé pour tester la performance d’un systéme utilisant
les constellations tournées. {z,,} désigne la séquence des bits aléatoires émis par la source,
tandis que {Z,} indique la séquence décodée. Les entrelaceurs des composantes en phase, I,
et en quadrature, @, sont désignés par les symboles 7 et wg respectivement. Les lignes en
traits gras indiquent que des données complexes alors que les lignes en traits fins représentent
un flux de données réelles.
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e les ENTRELACEURS dont la fonction est de mélanger les composantes en [ et Q afin d’empécher
que les deux composantes soient soumises simultanément 3 un évanouissement profond.

» I'INTERPOLATEUR introduit un nombre, Ny, de 2zéros entre chacun des symbols émis par la
source. Cette opération permet d’obtenir un signal temporel plus “lisse” 4 la sortie du filtre de
transmission. Le facteur N est un paramétre de simulation.

e le FILTRE DE TRANSMISSION (TX) effectue la mise en forme spectrale au moyen d’un filtre
a réponse impulsionnelle finie (FIR) ayant un spectre en forme de la racine carré d’un cosinus
surélevé. Le facteur d’adoucissement, ¢, est aussi déterminé par I’ utilisateur. Les valeurs de R,
et o déterminent la largeur de la bande de transmission, W, selon la formule W = (1 + )R,

Hz.

Le signal  la sortie du filtre de transmission est envoyé dans un Canal & évanouissements. Celui-ci se

compose de deux modules :

e un SIMULATEUR DES EVANOUISSEMENTS. Il permet de simuler le canal 2 évanouissements
du type Rayleigh ou Rice. L'utilisateur détermine le taux de Doppler normalisé, f,T, requis
pour la simulation. (Consultez I'annexe A pour plus d’informations au sujet de I’implantation
du simulateur).

e une source de BRUIT ADDITIF BLANC, GAUSSIEN ET COMPLEXE, constituée de deux généra-
teurs indépendants de bruit additif blanc, gaussien et réel. L' utilisateur détermine implicitement

la variance de chacun des générateurs lors du choix du rapport Ey /Ny désiré.
Le Récepteur est constitué de six modules :

¢ un FILTRE DE RECEPTION (RX). Ce filtre est adapté au filtre de transmission. Si le canal était
simplement un canal 8 AWGN, ce filtre serait alors le filtre optimal, c.-2-d., celui qui maximise
le rapport signal/bruit 2 I’entrée du récepteur.

e un ECHANTILLONNEUR, dont le rdle est de prélever un échantillon 2 tous les N échantillons
regus.

e un DETECTEUR COHERENT. Puisqu’on est dans un environnement de simulation, on a une
connaissance parfaite de 1’état du canal.

¢ un DESENTRELACEUR, pour réunir les composantes I et Q d’un méme symbole.

e un DECODEUR a maximum de vraisemblance (MV), dont le fonctionnement est décrit 3 la
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section 5.1.5.
e le PUITS d’information dénoté par le symbole {Z, }. La suite des Z,, est un estimé des symboles

transmis.

Les symboles regus sont ensuite comparés avec les symboles transmis afin de calculer le taux

d’erreur. Le module responsable de cette opération n’est pas inclus afin d’alléger le diagramme.

5.2.2 Parametres de simulation
Le tableau 5.1 résume les principaux paramétres de simulation.

TAB. 5.1: Parameétres de simulation des constellations tournées

Parameétre Symbole Valeur
Débit d’information R, 2400 symboles/s
Interpolation Ny 10
Facteur d’adoucissement o 0.2
Angle de rotation 0 26.6°
Taille de I’entrelaceur Nx N (Variable)
Doppler normalisé fdT (Variable)
Rapport signal/bruit Ey/No 0220dB

En ce qui concerne le type de détection utilisé, nous avons employé la détection cohérente. Les
justifications apportées 2 la section 4.3.2 du chapitre précédent, concernant I’ utilisation de la détection

cohérente pour I’étude de la diversité Doppler, sont également valables pour le cas présent.
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FIG. 5.4: Angle de rotation d’une constellation tournée. Les cercles pleins indiquent les points de la
constellation QPSK non tournée tandis que les cercles vides sont ceux de la constellation
tournée. L’angle 6 indique 1’angle de rotation entre les deux constellations.

5.2.3 Choix de I’angle de rotation

Puisqu’il est question de la diversité de I’espace signal obtenue par une rotation de la constellation,
il faut évidemment définir cette rotation. La figure 5.4 indique comment on mesure I’angle de rotation,
8, de la constellation tournée. Sa plage de valeurs possibles est 0 < 6 < 7/4. Le cas 8 = 0 correspond 2
la constellation QPSK habituelle tandis que § = 7 /4 correspondent 2 une constellation QPSK dont les
points sont situés directement sur les axes I et Q. Dans les deux cas, il n’y a pas de diversité possible. Par
symétrie de rotation de la constellation sous une rotation de 7/2, les autres valeurs de § (w/4 < 8 < 27)

n’apportent rien de neuf car elles sont assimilables a un angle équivalent dans Iintervalle [0, 7/4].

Dans ce travail, I’angle de rotation optimal a ét€ déterminé comme étant celui qui résulte en des
régions de décision de grandeur €gale, aussi bien pour la composante en I que celle en Q. La figure 5.5
illustre ce concept. Les calculs effectués indiquent que la valeur 8 = arctan(3) — 7/4 = 26.6° satisfait
a ce critere. Il est & noter que dans [BB96], on mentionne que la valeur de cet angle n’est pas optimale
pour le réseau de point Z2 complet. Selon les auteurs, la valeur optimale se situe plutdt autour de 32°.
Cet écart s’explique peut-étre par le fait que notre analyse a été effectuée en une dimehsion seulement, |
c.-a-d., qu’on cherche la taille optimale des régions de décision en considérant les composantes I et
@ indépendamment I'une de I"autre. II est possible que les auteurs de I’article [BB96] aient abordé le

probléme selon une approche différente.

Afin de nous assurer que la valeur de 6 = 26.6° est adéquate pour ce travail, plusieurs simulations
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FIG. 5.5: Les cercles pleins sont les points de la constellation QPSK tournée alors que les cercles vides
sont leurs projections selon ’axe I. Les chiffres romains, I, II, III et IV, indiquent les
régions de décision associées a chacune des projections. L’angle optimal, soit @ = arctan(3)—
/4 & 26.6° , résulte en des régions de décision de tailles égales.

ont €té réalisées pour étudier 'impact de Iangle de rotation sur la performance d’un systéme employant

la modulation QPSK dans un canal a évanouissements de Rayleigh. Ces simulations ont été effectuées

pour des valeurs du rapport £,/Ng de 5, 10 et 15 dB. Les résultats sont présentés aux figures 5.6, 5.7 et

5.8 respectivement. Pour chaque figure, on a fait varier I’angle de rotation entre 0° et 45° et on a mesuré

le taux d’erreur par bit pour chacun de ces angles. Pour les trois valeurs du rapport Ej /Ny, on constate

que le taux d’erreur, P, atteint son minimum lorsque ’angle de rotation, 8, est autour de 26° 3 27°
plutdt qu’autour de 32°, ce qui confirme que le choix de 26.6° est une valeur adéquate pour I’angle de

rotation 6.

5.2.4 Role de Pentrelaceur

L'autre composante de la diversité de 1’espace signal est I'utilisation de I’entrelaceur pour dé-
corréler les composantes I et Q). Malheureusement, Iétude de I’entrelaceur idéal pour une application
donnée n’a pas encore été €levée au rang de “science exacte” ! Dans le domaine des codes turbo, par
exemple, plusieurs groupes de chercheurs sont arrivés  de bons résultats en employant des entrelaceurs
déterminés de maniére ad hoc. Les deux ouvrages de référence de Heegard [HW99, chap. 3] et Vucetic
[VYO00, chap. 7], sur les codes turbo, fournissent une bonne revue et analyse de plusieurs types d’en-

trelaceurs fréquemment employés dans ce domaine. Pour les fins de cette étude, un simple entrelaceur
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FIG. 5.6: Variation du taux d’erreur en fonction de I’angle de rotation pour une modulation QPSK dans
un canal a évanouissements du type Rayleigh. L’angle de rotation, 6, varie de 0° a 45° . Les
points expérimentaux sont indiqués par les symboles e. La courbe en trait continu est un
lissage effectué avec une fonction d’ordre 4. On peut constater que le taux d’erreur, P, atteint
son minimum autour de § = 26.6° . Le rapport £, /Ny est égal 2 5 dB.
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FiG. 5.7: Méme légende que pour la figure 5.6 sauf que le rapport E;,/Nj est égal 2 10 dB.
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FIG. 5.8: Méme légende que pour la figure 5.6 sauf que le rapport E, /Ny est égal a 15 dB.
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FIG. 5.9: Caractéristiques entrée-sortie d’un entrelaceur bloc 8 x 8. (a) composante I, (b) composante

bloc de taille N x N a été utilisé. Le principe de fonctionnement est simple. Si N = 8, par exemple,
alors un tableau de 8 x 8 éléments est rempli rangée par rangée jusqu’a ce qu’il soit plein. Puis, il est
lu colonne par colonne jusqu’a ce qu’il soit vidé de son contenu. Deux éléments successifs 4 I’entrée
de I'entrelaceur se trouvent donc écartés I’un de I'autre 2 la sortie. Lorsqu’employé dans un canal 2
évanouissements du type Rayleigh, cela a pour effet d’éviter que les évanouissements sévéres affectent

des symboles consécutifs.

Dans le syst¢éme de transmission simulé, les composantes I et Q sont envoyées dans leur entre-
laceur respectif. Toutefois, lorsque vient le moment de vider les entrelaceurs, celui de la composante
I est vidé 2 partir du point (1,1), c.-3-d., I'élément de la premiére rangée et de la premiére colonne.
L’entrelaceur de la composante Q est vidé a partir d’un point central, (soit (5, 5) si I’entrelaceur est de
taille 8 x 8 ou le point (17,17) s’il est de taille 32 x 32), ceci afin d’assurer une bonne séparation entre

les deux composantes.

La figure 5.9 montre la fonétion de transfert des entrelaceurs des composantes [ et @ pour le cas
ou N = 8. Dans notre étude, nous avons utilisé N = 32 afin d’obtenir une plus grande séparation entre

les composantes.

Quant 2 la figure 5.10, elle montre la séparation obtenue entre les composantes I et Q lorsqu’on

utilise ’entrelaceur bloc 8 x 8. Un tel entrelaceur agit sur des blocs de 64 symboles 2 la fois. La figure
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FIG. 5.10: Séparation entre les composantes [ et () pour I’entrelaceur bloc de la figure 5.9. Les distances
de séparation oscillent entre 28 et 36.

montre la distance de séparation entre les composantes I et Q d’un symbole en fonction de la position de

ce symbole dans le bloc de 64 symboles. En I’absence d’entrelaceur, la distance entre les composantes

I et Q serait nulle pour tous les symboles. Aprés entrelacage, les distances de séparation varient entre

28 et 36. Pour une entrelaceur bloc ol V = 32, cette distance est beaucoup plus grande mais la courbe

garde la méme allure générale.

5.2.5 Tests de validation du systeme

Un test a d’abord ét€ effectué afin de valider le fonctionnement du systéme dans un canal AWGN.

Les résultats sont montrés 2 la figure 5.11. On constate que les résultats expérimentaux concordent trés

bien avec la courbe théorique, ce qui est de bonne augure pour la suite des choses. C’est avec confiance

que nous pouvons maintenant entreprendre les simulations dans le canal 2 évanouissements de Rayleigh.
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FIG. 5.11: Courbe de performance avec utilisation des constellations tournées dans un canal gaussien.
La modulation employée est QPSK.
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5.3 Résultats - canal a évanouissements de Rayleigh

La figure 5.12 montre les résultats de la simulation dans le canal a évanouissements de Rayleigh.
L’entrelaceur a une dimension de 32 x 32. La fréquence Doppler est f; = 30 Hz, ou en valeur normali-
sée, faT = 0.0125. On peut constater que la diversité de I’espace signal donne les résultats escomptés.
Les deux courbes en traits continus indiquent les performances d’un systémes avec diversité d’ordre
L =1et L = 2. Les résultats expérimentaux concordent exactement avec la courbe ayant pour étiquette
L = 2. Ce sont aussi les résultats obtenus par Boutros er al. [BV98] (courbe avec les symboles “+").

Ceux-ci ont ét€ relevés directement de la figure 11 de leur publication.

5.3.1 Variation de la taille de I’entrelaceur

L’entrelaceur est une composante nécessaire pour implanter la diversité de I’espace signal. Dans
le but de déterminer I’ effet de la tailie de I’entrelaceur sur la performance du systéme, nous avons réalisé
une simulation ol deux tailles d’entrelaceurs blocs ont été testés, soient 4 x 4 et 8 x 8. Les résultats sont
présentés a la figure 5.13. Lorsque le bloc est de dimension 4 x 4, la courbe de performance se situe
entre celles de diversité L = 1 et L = 2. Toutefois, dés que la taille de I’entrelaceur augmente 2 8 x 8,

la courbe de performance avoisine déja celle pour le systéme ayant une diversité d’ordre 2.

On-constate que I'effet de 1’entrelaceur de fait sentir méme pour des tailles beaucoup plus petites
que celle de 32 x 32 utilisée dans les simulation. Il semble donc que si I’entrelaceur est essentiel, les
exigences quant a sa taille ne sont pas trés élevées et méme un entrelaceur de taille modeste donne des

résultats acceptables.

5.3.2 Variation du Doppler normalisé

Puisque I'utilisation de la diversité de I’espace signal a été introduite pour améliorer la perfor-
mance dans les canaux a évanouissements, nous avons donc étudié son effet en fonction du Doppler

normalisé.

La figure 5.14 montre I’évolution de 1a performance du systéme en fonction du Doppler normalisé,
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FIG. 5.12: Comparaisons entres les résultats obtenus par simulation et les résultats publiés par Boutros et
Viterbo [BV98]. La modulation est du type QPSK et on utilise une constellation tournée ayant
un angle de rotation de 26.6° . Le canal est a évanouissements de Rayleigh et la valeur du
Doppler normalisé est f;T' = 0.0125. On constate que les points expérimentaux concordent
avec la courbe théorique pour la performance dans un canal 2 évanouissements de Rayleigh
lorsque la diversité est d’ordre L = 2 (indiqué par I’étiquette Rayleigh (L=2)).
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F1G. 5.13: Courbes de performance obtenues pour deux dimensions de la taille de I’entrelaceur bloc. La
valeur du Doppler normalisé est f;7" = 0.0125.
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FIG. 5.14: Résultats de simulation avec constellations tournées en faisant varier la valeur du Doppler

normalisé f47T .
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f4T. Pour une faible valeur de fqT' (0.0125). la performance du systéme approche la performance
théorique d’un systéme ayant une diversité d’ordre L = 2. Toutefois, au fur et 2 mesure que cette valeur
augmente, comme par exemple pour le cas fgT = 0.05, le gain obtenu par ’emploi des constellations
tournées s’estompe graduellement. Autour de f;T' = 0.1, ’avantage des constellations tournées est

perdu, et on revient aux performances d’un systéme sans diversité (courbe L = 1).

5.4 Résultats - canal a évanouissements de Rice

Tout comme pour le cas de la diversité Doppler, des simulations ont aussi été effectuées pour
un canal a évanouissements de Rice. Les valeurs du facteur K de Rice que nous avons testées sont :
K =-70dB,K =—-5dB, K =0dBet K = +2dB.Le cas ol K = —70 dB correspond  toutes fins
pratiques a un canal a évanouissements de Rayleigh et sert a valider les résultats. Afin d’isoler ’effet
du facteur K, seul ce dernier varie alors que tous les autres paramétres de simulations sont constants et

prennent les valeurs indiquées dans le tableau 5.2.

Pour chacune des valeurs de K, nous avons obtenu les courbes de performance pour les constella-
tions non-tournées et tournées. Afin d’alléger la présentation des résultats, ceux-ci sont regroupés dans

deux figures.

La figure 5.15 montre les résultats obtenus avec I’ utilisation des constellations non-tournées, c.-
a-d., lorsque I’angle de rotation est 0° . Les résultats pour K = —70 dB coincident avec la courbe
théorique portant I'étiquette “Rayleigh (L = 1)". Ce résultat était prévisible car le cas ot K = —70
dB revient a simuler un canal a évanouissements de Rayleigh, et I'utilisation d’un angle de rotation de
0° consiste 2 utiliser une constellation QPSK habituelle, donc sans diversité. Toutes les autres courbes,
K = -5dB, K = 0dB et K = +2 dB sont presque “paralléles” 2 celle-ci, car elles correspondent
€galement 2 des situations ou il n’y a pas de diversité de 1’espace signal. Toutefois, au fur et 2 mesure

que le facteur K augmente, la performance s’améliore car la composante en visibilité directe devient de

plus en plus importante par rapport aux composantes multivoies.

En revanche, lorsqu’on introduit les constellations tournées, figure 5.16, les quatre courbes sont
maintenant paralléles * la courbe théorique ayant I'étiquette “Rayleigh (L = 2)". Encore une fois, la

courbe pour K = —70 dB correspond au canal 4 évanouissements de Rayleigh, mais elle est maintenant
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FIG. 5.15: Courbes de performance dans Ie canal 2 évanouissements de Rice. L’angle de rotation de la
constellation QPSK est 0° : il n’y a donc pas de diversité de'1’espace signal. Les courbes de
performance sont “paralleles” 2 la courbe théorique désignée par “Rayleigh (L = 1)". La
valeur du Doppler normalisé est fyT' = 0.01.
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FIG. 5.16: Courbes de performance dans le canal 2 évanouissements de Rice: L’angle de rotation de la
constellation QPSK est 26.6° : la diversité de I’espace signal est maintenant exploitée. Les
courbes de performance sont quais-paralléles 2 la courbe théorique désignée par “Rayleigh
(L = 2)". La valeur du Doppler normalisé est f;T = 0.01.
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TaB. 5.2: Paramétres de simulation utilisés pour étudier I’effet des constellations tournées dans un canal
a évanouissements de Rice.

Paramétre Symbole Valeur

Débit d’information R, 2400 symboles/s
Interpolation Ny 10

Facteur d’adoucissement « 0.2

Angle de rotation 0 0° et 26.6°
Taille de ’entrelaceur NxN 32 x 32
Doppler normalisé faT 0.01
Rapport signal/bruit Ey /Ny 0a20dB
Facteur de Rice K —70,-5,0et +2dB

superposée a la courbe théorique indiquée par “Rayleigh (L = 2)" car elle exploite la diversité de
I"espace signal. Les autres courbes de performance (K = ~5dB, K = 0dB et K = +2 dB) sont
paralléles a celle-ci et, comme on vient de Iexpliquer, la performance s’améliore car la composante en

visibilit€ directe devient de plus en plus importante par rapport aux composantes multivoies.

Ces résultats montrent donc que le canal 2 évanouissements de Rice préserve I’effet de la diversité

de I'espace signal.

5.5 thclusion

Ce chapitre nous a permis d’en apprendre davantage sur le concept de la diversité de I’espace

signal et de réaliser quelques simulations sur des canaux 4 évanouissements de Rayleigh et de Rice.

La technique de diversité de ’espace signal s’est avérée assez simple 2 implanter du c6té du trans-

metteur, du moins, dans le cas d’une simple constellation QPSK. Seulement deux transformations sont
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nécessaires : une rotation de la constellation par un angle de 26.6° et un entrelacement des composantes
I'et Q pour diminuer la probabilité que les deux composantes s’évanouissent simultanément. La rotation
de constellation est triviale 2 implanter. Quant a I'entrelacement, une simulation a permis de constater
que les exigences ne sont pas trés strictes. Un simple entrelaceur bloc de dimension raisonnable (32 x 32)

donne des performances trés acceptables.

Du c6té du récepteur, on effectue d’abord le désentrelacement des composantes I et Q et un détec-
teur 2 maximum de vraisemblance rend les décisions quant aux symboles transmis. Celui-ci nécessite
un estimé de I'état du canal pour remplir son rdle. Encore une fois, cette exigence est facilement sa-
tisfaite dans le cas de simulations, car nous avons accés a 1’estimation parfaite de I’état du canal. En
pratique, I’état du canal serait plus difficile 4 obtenir constituerait sans doute le facteur limitatif quant
a la performance du systéme. L2 encore, comume dans le cas de la diversité Doppler, on pourrait avoir

recours aux techniques énoncées a la section 4.3.2 pour aider  estimer le canal.

Le concept a ensuite 6t€ testé au moyen de simulations. Les résultats obtenus dans le canal 3
évanouissements de Rayleigh concordent trés bien avec les résultats théoriques (canal 4 évanouissements
de Rayleigh avec diversité d’ordre L = 2) ainsi qu’avec les résultats expérimentaux obtenus par un autre
groupe [BV98]. Des simulations ont aussi ét€ réalisées dans un canal 4 évanouissements de Rice. Elles

ont permis de constater que ce type de canal préserve I’effet de la diversité de I’espace signal.



Chapitre 6

Conclusion

Acta est fabula

E TRAVAIL de recherche a ét€ enrichissant pour I’auteur car il a représenté une occasion d’ap-
C profondir le phénomeéne de la propagation dans les canaux de radiocommunications mobiles et
d’étudier deux techniques innovatrices de diversité, soient la diversité Doppler et la diversité de I’espace
signal. Pour chacune de ces techniques, des simulations ont été réalisées pour vérifier les concepts de
base, reproduire certains résultats déja publiés par d’autres chercheurs, et apporter des contributions

nouvelles.

En nous guidant sur le contenu des conclusions des chapitres 4 et 5, nous présentons d’abord
une synthése des résultats obtenus, puis, soulignons les contributions de ce travail, et enfin, suggérons

quelques axes de recherches possibles afin étendre la portée de ces travaux.
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6.1 Résultats de la thése

6.1.1 Diversité Doppler

Le concept de diversité Doppler, tel que proposé initialement [SA97b, SA99, SA9S, SA97a,
BSAOQ0], s’applique 2 des canaux dispersifs en temps et en fréquence. Une combinaison des signaux
du type post-détection est utilisée au récepteur. Dans ce travail, des simulations ont été effectuées pour
le cas ol le canal est dispersif en fréquence seulement. De plus, la combinaison pré-détection est justifise

et utilisée.

Des simulations ont d’abord été réalisées dans le canal 4 évanouissements de Rayleigh, en utilisant
un filtre adapté Doppler au récepteur. Trois largeurs de filtres Doppler ont été testées : 480 Hz, 1200 Hz
et 2400 Hz. On a montré que I’ utilisation de ces filtres permet d’abaisser le taux d’erreur irréductible de
maniére importante (environ un ordre de grandeur). L'effet des filtres Doppler est optimal lorsque leurs
largeurs coincident avec I’étalement fréquentiel causé par I’effet Doppler. Toutefois, lorsque le taux de
variation du déplacement de fréquence Doppler est faible, 1’ajout des filtres Doppler a pour effet de

dégrader légérement la performance.

La technique de diversité Doppler a également été simulée dans des canaux 2 évanouissements du
type Rice. Plusieurs valeurs du facteur K de Rice ont été essayées. On a constaté que I’'amélioration la
plus marquante, apportée par la diversité Doppler, se fait sentir lorsque la valeur du facteur K de Rice
est autour de z€ro. Pour des valeurs supérieures de K|, la puissance des composantes multivoies devient
négligeable par rapport 2 la puissance de la composante en visibilité directe et, par conséquent, le gain

apporté par la diversité Doppler diminue.

6.1.2 Diversité de I’espace signal

Le concept de diversité de I’espace signal a été étudié puis testé par le biais de simulations. Les
résultats obtenus dans le canal a évanouissements de Rayleigh concordent trés bien avec les résultats
théoriques prévus, ainsi qu’avec les résultats expérimentaux obtenus par un autre groupe de recherche

[BV98].
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Des simulations ont aussi été menées pour essayer de déterminer I'effet de la taille de I’entrelaceur
bloc sur la performance du systéme. On a pu remarquer que 1'avantage apporté par la diversité de
I"espace signal se manifeste méme avec un entrelaceur de taille 8 x 8. Nous avons utilisé un entrelaceur
de taille 32 x 32 pour les autres simulations pour nous assurer qu’aucun artéfact causé par I’entrelaceur

ne vienne perturber les résultats.

On a aussi réalisé une autre simulation pour examiner I’effet du taux du Doppler normalisé sur la
performance du systeme. On a constaté qu'autour de f;7 = 0.1, [’avantage des constellations tournées

est perdu, et on revient au niveau des performance d’un systéme sans diversité.

Finalement. des simulations ont été réalisées dans un canal 4 évanouissements de Rice. Elles ont

permis de constater que ce type de canal préserve I’effet de la diversité de I'espace signal.

6.2 Contributions de la thése

Méme si cette recherche visait a comprendre, et & reproduire par simulation certains résultats déja
publiés par d’autres groupes de recherche, nous croyons néanmoins avoir apporté quelques contributions

originales autant pour la diversité Doppler que pour la diversité de 1’espace signal.

D’abord, pour ce qui est de la diversité Doppler, notre travail se distingue de celui des autres

chercheurs par les contributions suivantes :

e ['utilisation de la combinaison des signaux regus en pré-détection plutdt qu'en post-détection.
Ceci permet de simplifier le systéme de réception car un seul démodulateur et un seul détecteur
suffisent a la tiche.

e l'utilisation de ce concept sur des canaux dispersifs en fréquence seulement, plutét que sur des
canaux dispersifs en temps et en fréquence. On a été en mesure de constater que ceci a pour
effet d’abaissef la valeur plancher du taux d’erreur de fagon significative.

e la simulation sur des canaux 2 évanouissements du type Rice. Cela a permis de vérifier que ce

canal préserve le gain apporté par la diversité Doppler.

En ce qui conceme les constellations tournées, les quelques points suivants complétent les travaux

antérieurs [BV98, BV96, BVRB96] :
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e I'étude de I'effet de la dimension de ’entrelaceur sur la performance. Tel que mentionné dans
la section précédente, on a pu montrer que les exigences ne sont pas trés €élevées quant a la
taille de I’entrelaceur. Pour un entrelaceur bloc de dimension N x N, I'effet de la diversité de
I"espace signal se manifeste clairement a partir d’une valeur aussi faible que N = 8;

¢ I’étude de la performance selon le taux du Doppler normalisé. L’ amélioration de la performance
par Iutilisation de la diversité€ de I’espace signal se détériore au fur et & mesure que le taux de
variation du Doppler normalisé augmente ; et

¢ la simulation dans des canaux a évanouissements du type Rice. L'effet de la diversité de 1'espace

signal se fait également sentir dans ce type de canal.

6.3 Suggestions de travaux futurs de recherche

Les simulations effectuées dans cette recherche ont utilisé la détection cohérente, et ce, méme si les
taux de Doppler normalisé étaient assez élevés. Des justifications en ce sens ont été apportées a la section
4.3.2, et ’on cite méme quelques travaux ou I’on a eu recours 2 diverses techniques d’utilisation de la
détection cohérente dans des canaux a évanouissements rapides. Il serait intéressant de recourir 4 I'une,
ou plusieurs, de ces techniques afin de réaliser la démodulation non-cohérente dans les simulations. Ceci
permettrait de recréer un environnement plus conforme a la réalité. Cette suggestion s’applique autant

au cas de la diversité Doppler qu’a celui de 1a diversité de I’espace signal.

Pour ce qui est du cas précis de la simulation de la diversité Doppler, on pourrait essayer d’optimi-
ser I'effet des filtres Doppler en variant leurs largeurs afin qu’elles concordent avec le taux de variation
du Doppler en cours. On pourrait, a cet effet, ajouter un circuit dont le role serait d’estimer le taux d’éva-
nouissements par la mesure du taux de passage par un niveau. Cette information serait ensuite utilisée
soit pour modifier, en temps réel, les coefficients des filtres Doppler afin que leurs largeurs soient, en

tout temps, optimales ; soit pour choisir un filtre parmi une banque de filtres de largeurs prédéterminées.
/



Annexe A

Simulation du canal a évanouissements de

Rayleigh

L EXISTE dé€ja dans la littérature scientifique plusieurs articles traitant de ’implantation de simula-
Iteurs numériques de canaux de radiocommunications mobiles avec évanouissement [Rap96, Smi75,
ACWT73]. La plupart du temps, ces simulateurs fonctionnent dans le domaine fréquentiel et les valeurs
d’évanouissements dans le domaine temporel sont générées “en bloc" par une transformée de Fourier.
Etant donné que cette opération devient fastidieuse au fur et 2 mesure que le nombre d’échantillons
requis pour une simulation augmente, cette approche se préte mal a des situations ol 1’on essaie de

simuler la transmission de millions de bits de données dans un canal de transmission.

Le générateur d’évanouissement décrit dans cette annexe fonctionne dans le domaine temporel.
D’un point de vue pratique, les valeurs d’évanouissement peuvent &tre générées “en série” plutdt “qu’en
bloc" ce qui convient mieux a une approche informatique, car on peut calculer une valeur d’échantillon

a chaque itération de la boucle de transmission.
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A.1 Modéle de Clarke

C’est un chercheur de Bell Systems, R.H. Clarke [Cla68], qui le premier a utilisé un modéle
de propagation avec diffusion pour expliquer les propriétés statistiques des signaux dans un canal de
radiocommunication mobile. D’aprés ce modele, les composantes en phase et en quadrature du signal
recgu, T et T respectivement, arrivent au récepteur par une multitude de voies indépendantes, chacune
‘étant caractérisée par une valeur d’amplitude et une phase. En vertu du théoréme de la limite centrale,

x et zq sont alors des réalisations de variables aléatoires distribuées selon une loi normale de moyenne

nulle :
1 —22/20’2
fx;(z1) = \/—2—76 ! (A.1)
1 -2 /202
fxo(zQ) = o Q (A2)

Puisque X et X sont deux variables aléatoires indépendantes, leur densité de probabilité conjointe

s’écrit comme suit :

Ixixo(zr,zQ) = fx,(z1)- fxo(zq)

1 —3eay) 200 (A3)
2

x1.x0(z1,20)

Puisqu’on s’intéresse surtout aux propriétés statistiques de I’enveloppe, r, et de la phase, 1, ol :

r= /73 + 1z} (A4)

+ = arctan (39-> (A.5)
Iy

alors, il est préférable d’effectuer le traitement en coordonnées polaires, (r, %), plutdt qu’en coordonnées
cartésiennes, (z,7). Pour effectuer cette transformation, on se sert de ’équation générale suivante, oul

g(z,y) est une fonction quelconque de T et y :

g(r,¥) = |J1g(2,y) = [Jlg(r cos(¥), 7 sin(y)) = rg(r cos(¥), sin(¥)) (A6)

et J = r est le jacobien de la transformation. En coordonnées polaires, la densité de probabilité

conjointe, fr (7, %), devient :

fra(ry) = e (restistant)y/ee? %)
r

- —r2/242
frRy(r,¥) 3rg7® | (A8)
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On remarque que cette expression est indépendante de I’angle 1. Pour obtenir la fonction de densité
de probabilité de 'enveloppe du signal regu, fr(7), on intégre cette expression par rapport a ¥ sur

intervalle [, +].

+T
fam) = [ ire(no)d
+7 2102
fR('r) = [- 97:.0.2e—7"'/-0 d'd)
fa(r) = ée"z/‘-"’z (0 <7 < +00) (A.9)

Cette densité de probabilité a la forme d’une distribution de Rayleigh. Quant 2 la phase, 1, on obtient sa
densité de probabilité, fg(¥), en intégrant la fonction de densité de probabilité conjointe, fr ¢ (r, ),

par rapport a la variable r :

+00
fo@) = [T fratror
+00 2 2
f\P(w) — /0 27:02 e—.(r Y20 dr
1
fol®) = 5= (-R<w<tn) (A.10)

On constate que la phase, 1, est répartie uniformément entre —7 et +7.

Pour simuler un canal a évanouissements de Rayleigh, il faut donc arriver a reproduire une enve-
loppe complexe dont le module et la phase obéissent aux équations A.9 et A.10 respectivement. En plus
de cela, il faut aussi arriver a reproduire les variations temporelles de ’enveloppe, c.-2-d., qu’il faut que
les €chantillons complexes possédent la bonne fonction d’autocorrélation pour arriver a reproduire des

résultats comme ceux montrés 2 la figure 2.1(b).

On sait que la fonction d’autocorrélation d’un signal s’obtient par la transformée de Fourier de
sa densité spectrale de puissance. Or, I’analyse spectrale des fluctuations de I’enveloppe du modéle de
Clarke a été développée par Gans dans [Gan72]. Dans cet article, il démontre que la densité spectrale de
la puissance regue, S(f), est caractérisée par une forme en “U" décrite par I’équation A.11 et illustrée 2

la figure A.1.

— e (f-fd< )
s =1 a-(5E) (A.11)

0 (If = fal > fa)
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FI1G. A.1: Densité spectrale de puissance S(f) et fonction de transfert H(f), lorsque fy = 100 Hz.

Pour simuler cet effet dans le domaine temporel, il faut alors filtrer les variables aléatoires en I et

en @ au moyen d’un filtre FIR dont la fonction de réponse impulsionnelle h(t) vaut :

h(e) = F{H(f)} = F{y/S(f)} (A12)

Lors du passage dans un filtre FIR dont la réponse en fréquence vaut H(f), la densité spectrale se

transforme comme suit :

Sout(f) = |H(H)*Sin(f) (A.13)

Dans le cas présent, S (f) = Constante et |H(f)|? = S(f), donc

Sout(f) < 5(f) (A.14)
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La fonction d’autocorrélation des échantillons a la sortie du filtre FIR est obtenue par la relation d"Einstein-

Wiener-Khintchine [LG94, Chap. 7] :

Rout(T)

F{Sout(f)} (A.15)

Rowt(t) = F 15 (A.16)

2
Tfay1 - (-ff;)
En faisant la substitution z = f/ f; on obtient que df = fydx et I'intervalle d’intégration s’étend alors

de-1<z< +1.Dou:

+1 oJ(27fyT)T
Rout(7) = l/ ¢ dr (A.17)

wJo1 V11— 22
Mais cette derniére expression n’est autre que la fonction de Bessel de premiére espéce et d’ordre zéro,

définie comme suit [Bow58] :

1 r¥! eIzt
o)== [ Tt (A.18)
et ’on obtient pour Roy: (7) :
Rout(7) = Jo(27 far) (A.19)

Ce modele est schématisé 2 la figure A.2. A la sortie des filtres FIR, les variables aléatoires X et X¢ ont
une fonction d’autocorrélation de la forme Jy (27 f47). Puisque la variable aléatoire Y = |/X? + Xg,

“il s’ensuit que Y a la fonction d’autocorrélation suivante :
Ry (r) = J§(2n far) (A20)

La figure A.2 synthétise les étapes du modéle de Clarke, décrit précédemment, afin de générer des
variables d’évanouissement distribuées selon une loi de Rayleigh. Dans la section qui suit. on discute

de la réalisation numérique de ce modéle.

A.2 Réalisation numérique du modéle de Clarke

La réalisation du simulateur se fait selon les étapes suivantes.
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X;~N(0,0) Filtre FIR Xo~N(0,0)
Rx,(r)=6(7) | H(f) = V(S(f) |R(T)=Jo(27 fuT)

X

o

Xo~N(0,0) . Filtre FIR Xo~N(0,0) o2
Rxo(m)=4(7) | H(f) = V(S(f) |R(7)=Jo(2n far) X3

FIG. A.2: Modéle de Clarke pour simuler de I’évanouissement Rayleigh. La variable aléatoire Y est
distribuée selon une loi de Rayleigh et posséde une fonction d’autocorrélation du type

Ry (1) = J3(27 fy).
1. Déterminer la valeur de la fréquence Doppler maximale, fg, du spectre de puissance S(f). La dé-
viation Doppler, f — f., provient du processus de diffusion dans le canal multivoies. La fréquence

fa représente la déviation Doppler maximale. Pour une vitesse relative, v, entre le transmetteur et

le récepteur, fy se calcule comme suit :

fa= (%) fe (A21)

Les valeurs typiques de fg sont de I’ordre de dizaines de hertz pour un canal de radiocommunica-
tion mobile intérieur et de I’ordre de quelques centaines de hertz pour le canal de radiocommuni-

cation mobile extérieur.

2. Déterminer le nombre de points IV utilisés pour la réponse impulsionnelle h(t) des filtres FIR. La
valeur utilisée pour N est une puissance de 2 moins 1 (N = 2™ —1). Lafonction de corrélation des
échantillons 2 la sortie du simulateur sera plus prés de la valeur théorique Ry (1) = JZ(2m fiT)
pour une valeur de IV élevée. Cependant, le temps de calcul sera également plus long. II faut donc
utiliser une-valeur de IV qui permette un compromis entre I’ajustement théorique et le temps de
calcul. Des essais de simulation ont montré qu’une valeur de [V de I’ordre de 255 (2% — 1) donne

de bons résultats.
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3. Spécifier la fréquence d’échantillonnage F;. En général, on utilisera une valeur de F; qui corres-

pond 2 un multiple du taux de transmission des données.

4. Calculer la fonction de densité spectrale S{f) pour les paramétres N, f; et F; spécifiées par
'utilisateur. Comme la réponse impulsionnelle des filtres FIR est de longueur N, la fonction
S(f) aura aussi IV points car h(t) est obtenu de S(f) par une transformée de Fourier rapide
(FFT). Puisque la fréquence d’échantillonnage est Fj, alors, en vertu du théoréme de Nyquist,
la plus haute fréquence qui I’on peut représenter est F/2. (Note : il faut s’assurer que cette
fréquence soit supérieure a la fréquence Doppler maximale fy, sinon on est en situation de sous-
¢chantillonnage de Nyquist). La figure A.1(b) illustre un exemple ot Fs = 500 Hz, f; = 100 Hz
et N = 127. '

L’intervalle fréquentiel de —F;/2 a +F /2 est divisé en (N — 1) intervalles égaux d’espacement
Af = fs/(N —1). La fréquence discréte correspondant 2 f; est Fy = L{"’?J Hz. Puisque la
fonction S(f) diverge a f = fy, elle n’est pas évaluée directement 2 cette fréquence. On calcule
plutét S(F') jusqu’a la fréquence discréte voisine F' = Fz — A f puis on extrapole pour calculer
la densité spectrale 2 F' = Fy.

L’extrapolation s’effectue comrﬁe suit :

d5(f)

(A.22)
df |p=rp,—af

S p=r, = S(Dlppy—ny + (Af) *

A partir de I’expression pour S(f), on peut calculer facilement sa dérivée par rapport 2 la fré-

quence :
d
S(f) _ i a2
df 3 £\2 3/2
w3 1= (£)’]

Lorsqu’évaluée a3 F = Fyz — Af, cette expression devient :

; o
45(f) = a2 (A24)

3/2

¥ leorisr [1 - (F—;":éz)z]

On substitue ensuite la valeur calculée en A.24 dans I’équation A.22 pour obtenir une approxima-
tion de la valeur de S(f) aux points de divergence.

5. Les coefficients de la réponse impulsionnelie des filtres FIR sont obtenus par la transformation de
Fourier inverse de S(f). Ces coefficients servent ensuite 2 implanter les filtres FIR comme sous

la forme de lighes a retard.
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6. Pour générer un échantillon Rayleigh, on génére d’abord deux échantillons aléatoires. z; et zg,
chacun étant distribué selon une loi normale de moyenne nulle et d’écart-type o. L’échantillon
z] est envoye dans le filtre FIR en 1. De méme, I’échantillon zg est envoyé dans le filtre FIR en
Q. On forme la variable aléatoire y = , /7 + 3, ol z1 et z¢ sont les échantillons calculés  la

sortie des filtres FIR en I et Q) respectivement.

7. Les opérations précédentes sont répétées aussi souvent que nécessaire pour générer le nombre

d’échantillons requis.

A.3 Exemples des résultats obtenus

La fonction de réponse impulsionnelle des filtres passe-bas FIR qui servent a corréler les échan-
tillons gaussiens en I et Q est présentée a la figure figure A.3. Dans cet exemple le filtre posséde 63
coefficients, c.-a-d., un échantillon est corrélé avec les 31 échantillons précédents et les 31 échantillons
suivants. Etant donné que nous considérons un systéme causal, un délai de 31 échantillons est alors

introduit par le filtre.

Les figures suivantes illustrent bien Ieffet de corrélation introduit par le filtre. Tout d’abord, la
figure A.4 montre les fonctions de corrélation des échantillons (composantes I et Q) avant leur passage
dans le filtre FIR. Comme on peut s’y attendre, les fonctions ont Iallure de pics de Dirac car le bruit est

blanc avant son passage dans le filtre.

L'effet structurant du filtre est bien illustré par la figure A.5 ot ’on affiche les fonctions d’au-
tocorrélations mesurés et théoriques (fonctions de Bessel de premiére espéce et d’ordre zéro) pour les
composantes en phase, I, et en quadrature, Q. Comme le filtre FIR utilisé n’avait que 63 coefficients,
’accord avec la théorie est trés bon pour des valeurs de 7 faibles, mais se dégrade au fur et 2 mesure
que 7 augmente. Cela illustre bien I’'importante d’utiliser un nombre de coefficients suffisamment élevé
pour pouvoir bien reproduire les variations temporelles du canal causées par I’effet Doppler. Lorsque
la valeur de f; est €levée, les variations du canal sont rapides et la fonction d’autocorrélation décroit
rapidement lorsque le temps 7 augmente. Dans ce cas-I3, on n’a pas besoin de beaucoup de coefficients
dans le filtre structurant afin de bien reproduire les variations temporelles du canal. Toutefois, pour les

fréquences fy faibles, la longueur de corrélation est plus longue et il faut un nombre beaucoup plus élevé
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FIG. A.3: Fonction de réponse impulsionnelle des filtres FIR passe-bas qui servent a corréler les échan-
tillons gaussiens en [ et Q.

de coefficients afin de pouvoir bien les reproduire.

La figure A.6 montre les distributions des échantillons 2 la sortie des filtres. Malgré qu’ils aient
acquis une corrélation entre eux, les échantillons sont toujours distribués selon un loi normale et s’ac-

cordent avec la théorie (en trait continu).

Les échantillons obtenus 2 la sortie du simulateur sont bien corrélés entre eux selon la formule

R(7) = 227 fu7), tel qu'illustré 2 la figure A.7

La figure A.8 affiche les histogrammes de I’enveloppe (haut) et de la phase (bas) des échantillons
du type Rayleigh. L’enveloppé, 7, est bien distribuée selon une loi de Rayleigh, en accord avec la théorie
(équation A.9, en trait continu). Pour ce qui est de la phase, 1, elle est distribuée uniformément entre 0

et 27 avec une densité de probabilité fy (1)) = 1/2, 1a aussi en accord avec la théorie (équation A.10,

en trait continu).

I est intéressant d’afficher simultanément I’enveloppe et 1a phase des échantillons Rayleigh car
cela permet de corréler visuellement les variations prononcées de I’enveloppe avec les sauts brusques

dans les valeurs de phase. C’est ce qui est montré 1 la figure A.9 pour un nombre d’échantillons consé-
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FIG. A.4: Fonction d’autocorrélation des échantillons gaussiens avant le filtrage FIR. En (a), la fonction

d’autocorrélation de la composante en phase, Ry(7), et en (b), celle de la composante en
quadrature, Rg(7).
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FI1G. A.5: Fonction d’autocorrélation des échantillons gaussiens filtrés par le filtre FIR. En (a), la fonc-

tion d’autocorrélation de la composante en phase, R;(7), et en (b) celle de la composante en
quadrature, Ro(7).
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FIG. A.6: Histogramme des échantillons en phase I et Q aprés passage dans le filtre FIR. En (a), Ihis-
togramme de la composante en phase I, et en (b), celui de la composante en quadrature, Q.
Les courbes en traits continus indiquent les distributions prévues par la théorie.
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FIG. A.7: Fonction d’autocorrélation des échantilions Rayleigh a la sortie du simulateur. On peut consta-
ter qu’il y a un trés bon accord entre la fonction d’autocorrélation mesurée (tirets) et celle

prévue par la théorie (trait continu).
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FIG. A.8: Histogrammes des distributions de I’enveloppe (a) et de la phase (b) des échantillons ob-
tenus du simulateur de canal avec évanouissement Rayleigh. Les courbes en traits continus
indiquent les distributions prévues par la théorie.
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F1G. A.9: Evolution temporelle de I’amplitude et de 12 phase des échantillons de Rayleigh.

20
10

i

0.05

0.1 0.15
Temps [s]

0.2 0.25

(a)

0.15
Temps [s]

0.2 0.25

(b)

102

cutifs dont la durée équivaut a 0.25 seconde. En (), on montre les variations de I’enveloppe, en trait

continu. On a superposé€ a cette courbe un ensemble de points qui indiquent les instants d’échantillon-

nage. Pour cet exemple, une fréquence Doppler maximale, f4, de 50 Hz et une fréquence d’échantillon-

nage, F}, de 1500 Hz furent choisis. En (b), on montre I’évolution de la phase pendant la méme période.

On peut constater que les évanouissements profonds de 1’enveloppe sont associés a des discontinuités

importantes de la phase du signal.

Enfin, la figure A.10 est une représentation polaire des variations de I’enveloppe, 7, en fonction de

la valeur de la phase, v. Les endroits oll la courbe passe prés de I"origine correspondent aux instants o

I’enveloppe du signal regu se trouve en situation d’évanouissements profonds.
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ANNEXE A. SIMULATION DU CANAL

FIG. A.10: Amplitude et phase des échantillons Rayleigh en représentation polaire.



Annexe B

Simulation du canal a évanouissements de

Rice

E CANAL de transmission du type Rice se distingue du canal de type Rayleigh par la présence
L d’une composante en visibilité directe entre le transmetteur et le récepteur. Pour simuler I’éva-
nouissement Rayleigh, on est parti de la considération que les échantillons aléatoires en I et Q sont
distribués selon une loi normale de moyenne nulle. Mathématiquement, la composante en visibilité di-
recte a pour effet de décentrer, soit la distribution fx, (), soit la distribution fx, (zg), ou les deux.
Toutefois, on peut, sans perte de généralité, considérer que seule I'une des deux distributions est décen-
trée, ce qui revient a dire que I’on s’intéresse seulement au “décentrage” relatif entre les deux distri-
butions. Considérons que la variable aléatoire X; a pour moyenne A. En I’absence fluctuations, cette

composante a pour énergie A2 ce qui représente I’énergie de la composante en visibilité directe.

B.1 Formulation mathématique

Le traitement mathématique pour obtenir les fonctions de distribution fr(r) et fy (%) est sem-

blable 2 celui effectué pour le cas du canal de type Rayleigh. Le point de départ est I’équation (A.2) que

104
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1'on modifie pour tenir compte de la moyenne non-nulle de la variable aléatoire X7 :

1 2702
f-XI (xI) = —ﬁ_—;e (II A) /26 (B.l)
) _ 1 2 /202
fxolzg) = Wors Q (B.2)

La fonction de densité de probabilit€ conjointe, fx; x,(z1,zq), est:

Ixxo(zrzg) = fx,(z1) - fxo(z0)

r)i”e—((x,-.4)2+:c§?)/202 (B.3)

&

fxrxo(zr,z0) =

qui, en coordonnées polaires, (r, ), s’écrit :

N = T o—((rcos(¥)—A)2+r2sin(¥)?)/20°
fru(r,¥) 53¢
fru(r ¢) = T . e—(r"’ cos® (W) —2r.A cos(¥)+A2+r2sin? (1)) /202
o 27o0*
fru(rd) = 2_:02 o= (r2+ A -2r Acos(v) /202 ®.4

Pour obtenir 1a fonction de densité de probabilité de 1’enveloppe du signal regu, 7, on intégre cette

expression par rapport a ¥ sur 'intervalle [—, 4.

+
fr(r) = frRy(r, ¥)dy
T (2 -2 1 T Acos
frir) = e (r2+A2)/2 m/_7r erAcos(¥)/o? gy
falr) = ée—(r2+.42)/202]0 (g) (0 < 7 < +00) (B.5)

Pour ce qui est de la variable aléatoire ¥, on obtient sa densité de probabilité, fy (v), en intégrant

la fonction de densité de probabilité conjointe, fr (7, ¥), par rapport 2 la variable 7.

+00
fol$) = /0 fru(r,v)dr

fo (1’[)) — /+°° T e—(r2+A2—2rA cos(w)/Zazdr
0

2702
f‘I/(lztb) = _}_Ee(Aec‘)sz(,j,)_A'-’) /+°° re—(r"Acw(d’))z/?asz
2no 0
fe(¥) = _1_7e__42 sin?(¥) / T e (r-Acos WP 20, (B.6)
270 o

Pour simplifier I’expression a intégrer, définissons la variable centrée et réduite u :

we = Acos(v)

3o (B.7)
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Le domaine d’intégration de r varie maintenant de ug & +00 ol

v — —Acos(v¥)
0 N
On peut donc réécrire fy (1) comme suit :
1 2. .2 +00 2 +00
fo(w) = e~ A%sin*(¥) 202/ ue " du +\/§aAcos(1lz)/ re™* du (B.9)
2mg? w0 2o
| ——— N e’
A B

L’intégrale A a pour valeur %e‘”s alors que B = erfc(up) ol erfe(z) est la fonction d’erreur complé-

mentaire de la variable z définie comme suit :

erfc(z) = 2 /oo e~*du (B.9)
V7 Jz )
En effectuant ces substitutions dans I’équation (B.8), on obtient finalement I’expression pour fy (¥) :
1 _42/902 . _A24ip2 2 [ Acos() —Acos(y)
b) = ——e~A7/20% | g ATsin*(¥)/20 [— rfc (——)] B.10
Fo¥) = aze 20vam o\ Vao B9

Les figures B.1 et B.2 montrent la distribution de I’enveloppe, 7, et de la phase, ¥, telles que

calculées par les équations (B.5) et (B.10) respectivement.

B.2 Exemples des résultats obtenus

Les deux sous-sections suivantes présentent les résultats obtenus pour deux cas extrémes de la
composante en visibilité€ directe. D’abord, le cas ot A = 1 qui représente une situation pas trés éloignée
du cas de Rayleigh, et ensuite le cas A = 10. Ce dernier cas représente une situation ot la puissance
dans la composante directe est beaucoup plus élevée que la puissance contenue dans les composantes

multivoies.

B.2.1 Cas A = 1 (composante directe faible)

La figure B.3 affiche les histogrammes de I’enveloppe (haut) et de la phase (bas) des échantillons

du type Rice. L’enveloppe est bien distribuée selon une loi de Rice avec A = 1. Pour ce qui est de la
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0.7 T g

faln)

FIG. B.1: Densité de probabilité de I’enveloppe, 7, selon le modéle de Rice. La variable A prend des
valeurs comprises entre 0 et 2.0 inclusivement, par incrément de 0.25. Sa valeur indique I’am-
plitude de la composante en visibilité directe. Lorsque A = 0, il n’y a plus de composante en
visibilité directe et on se retrouve en situation d’évanouissement de Rayleigh.
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FIG. B.2: Densité de probabilité€ de la phase. 1, selon le modéle de Rice. La valeur de A4 varie entre 0 et
2.0 inclusivement, par incrément de ¢.25. Lorsque A = 0, on retrouve le canal a évanouisse-
ments de Rayleigh et la phase est alors distribuée uniformément entre —7 et +w. Au fur et 2
mesure que A augmente, la plage des phases se rétrécit car la composante en visibilité directe
domine le phénoméne de réflexion responsable de la dispersion des phases.
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phase. elle occupe la plage allant de —7 < 1 < = mais présente un lobe autourde ¢ = 0. en accord avec
la théorie. Le diagramme polaire de la figure B.4 permet de mieux interpréter ce résultat. Ce diagramme
affiche les valeurs de I’enveloppe en fonction de la phase. en représentation polaire. Etant donné que
A =1, la composante en phase. I, est centrée autour de » = 1 ce qui explique le lobe autour de 1 = 0

dans I"histogramme de .

B.2.2 Cas A = 10 (composante directe importante)

La figure B.5 affiche les histogrammes de I’enveloppe (haut) et de 1a phase (bas) des échantillons
du type Rice. L'enveloppe est bien distribuée selon une loi de Rice avec A = 10. Pour ce qui est
de la phase, elle n’occupe plus la plage allant de —7 < ¢ < 7 mais piésente un pic élevé et étroit
autour de ¢ = 0. 14 aussi, en accord avec la théorie. Le diagramme polaire de la figure B.6 permet de
mieux interpréter ce résultat. Ce diagramme affiche les valeurs de I’enveloppe et de la phase, (r,}),
simultanément. Etant donné I'amplitude élevée de la composante en phase, [, les phases sont, a toutes

fins pratiques, regroupées autour de ¢ = 0.
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FIG. B.3: Histogrammes des distributions de I’enveloppe (a) et de la phase (b) des échantillons obtenus
du simulateur de canal avec évanouissement de Rice lorsque A = 1. Les courbes en traits
continus indiquent les distributions prévues par la théorie.
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FI1G. B.4: Amplitude et phase des échantillons de Rice, en représentation polaire, lorsque A = 1.
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FIG. B.5: Histogrammes des distributions de I’enveloppe (a) et de la phase (b) des échantillons obtenus
du simulateur de canal avec évanouissement Rice lorsque A = 10. Les courbes en traits
continus indiquent les distributions prévues par la théorie.
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F1G. B.6: Amplitude et phase des échantillons de Rice, en représentation polaire, lorsque 4 = 10.
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