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1. Introduction

Suite & la remise du rapport [Pat94] "Technique de détection par analyse propre pour
les canaux multivoies avec évanouissement: Modélisation", qui présentait un modele de canal
basé sur une représentation orthogonale de la réponse impulsionnelle des canaux sélectifs, les
performances d’un systéme de communication en terme de taux d’erreur peuvent maintenant
étre évaludes.

Dans la section principale de ce rapport, on étudie ce probléme pour le cas particulier
ol il n'y a pas d'interférence intersymbole, mais seulement de l'interférence intertrajet. Pour

" ce cas, une analyse théorique permet de calculer les performances du détecteur différentiel

conventionnel et du détecteur différentiel basé sur l'analyse propre. Un algorithme réalisant
une variante de la détection -différentielle;—basée—sur—'analyse propre de la réponse
impulsionnelle, permet de montrer-qu'en utilisant seulement un petit nombre de dimensions
orthonormales, le taux d'erreur moyen peut étre diminué.

Il est a prévoir que pour le cas avec interférence intersymbole, une analyse théorique
ne sera pas suffisante pour obtenir une approximation des performances. Egalement, les
résultats théoriques du cas sans interférence intersymbole devront étre vérifiés. Pour ce faire,
un programme de simulation basé sur le logiciel LINKSIM! fut développé. La derniére
section de ce rapport présente briévement le programme.

2. Analyse des performances

Le modéle de canal présenté dans le rapport [Pat94] peut maintenant étre utilisé pour
calculer les performances de divers types de transmission radio. Comme la présente étude est
exploratoire, l'analyse qui suit sera limitée & un type de modulation linéaire & deux niveaux.
Dénotons le signal transmis s(f) en bande de base par

2  f(t=nT), (1)

ou b, € {—c, c} sont les symboles indépendants aléatoires et équiprobables, T est la période
des symboles entrant dans le filtre f7) de durée T, et de largeur de bande utile B, La variance
de b, est posée égale & E,/T et le filtre f{7) est choisi de sorte que

ILINKSIM: logiciel de simulation pour systémes de télécommunications développé par le CRC.
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Notons maintenant la réponse impulsionnelle du canal variable dans le temps par h(t;£) avec ¢
le temps d'observation et & le temps d'excitation. Le canal introduit également du bruit blanc
additif normal stationnaire, représenté en bande de base par le processus w'(r). Donc le signal
regu r'(f) est

() = s(t) ® h(t;E) +w'(2)
= [s(e-En(s;E)dE+w'(z)
j f=E=nDIW(E)dE+w'(e), — ~ 77 T ()

avec ® représentant I'opération de convolution. Si maintenant la réponse lmpulsmnnelle au
temps ¢ est de la forme? T T T e e

D(t)

tE.v) Zad t)SE_, &.»d(t)] “4)

avec a,(t) représentant les gains complexes, () la durée des délais et D(f) le nombre de
trajets en fonction du temps, alors I'équation (3) se réduit a

(0= 3 b f(t—&—nf)i"ad(rm[a-ad(r>]d&+w'(r>

=25, Za,,(t) [ F(e-&~nT)o[E~E, ()] dE+w'(2)
- zb&”ad(t) Ft=&, (1) =nT]4w(0). ®)

Maintenant, dépendant de la durée 7,de f{¥), et de la grandeur de m‘?x{&, ,(2)} par rapport a T,

il peut se produire différentes combinaisons des symboles transmis dans l'intervalle nT < <
(n+1)T. 11 apparait important de différencier les cas suivants:

2Le cas plus général, ol A(#;E) est un opérateur lindaire variable dans la temps, peut aussi étre ramené a une
expression de la forme de (4) sous certaines conditions. Les conditions nécessaires 4 une telle équivalence
s'appliquent particuliérement aux canaux & large bande avec évanouissement lent, et une démonstration est
présentée dans [Och87].
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i) Absence d'interférence intersymbole et d'interférence intertrajet:

Ce type de combinaison existe lorsque §,(¢)+ 7, <T Vd, et [§,() - E()| > T,V k1.
On parle ici souvent de diversité parfaite puisque les impulsions regues ne subissent
aucune interférence. En pratique, ce scénario est peu probable puisqu'il requiert une forme
de signalisation ayant une puissance élevée sur un trés court instant, et que la différence
des délais ait une limite inférieure de 7} Il représente cependant une bonne approximation
théorique pour analyser certains types de transmission.

ii) Absence d'interférence intersymbole:
Dans ce cas-ci on a que &d(t)+TfST‘v’d . Ici, il peut exister plus ou moins
dinterférence intertrajet dépendant de la valeur de 7 par rapport aux délais E(?), et de la

forme de f{r). Ce scénario est plus réaliste bien qu'il nécessite, comme dans le cas
précédent, I'utilisation d'un intervalle de stireté 7, > mjlx{é ,(0)} 1£d< D, ala suite de I,

iii) Interférence intersymbole et interférence intertrajet:

Ce scénario se produit lorsque & ,(z)+ I, >T. La sévérité de l'interférence dépend de
la grandeur des délais £ (f) et de la forme de f{¢). Notez que pour le cas ou T'< T,ilya
toujours de l'interférence intersymbole pour un canal avec multivoie.

Il y a donc deux cas pratiques importants qui peuvent se produire, c'est-a-dire
interférence intertrajet sans ou avec interférence intersymbole. Le scénario i) servira
principalement de référence pour évaluer la dégradation par rapport 4 une situation idéale.

2.1. Diversité sans interférence intersymbole

Pour les conditions présentées en i) et ii) de la section précédente, il n'y a pas

- d'interférence intersymbole et le signal regu peut étre détecté efficacement symbole par

symbole. Donc le signal regu dans l'intervalle nT < t < (n + 1)T peut s'écrire
D(t)
r'(t)=b,Y,a,(t)f[t=E,()-nT]+w'(2). (6)
d=1

Ce signal regu doit maintenant étre traité pour déterminer quel symbole b, a été transmis. La
structure du détecteur optimum en terme du taux d'erreur est entiérement déterminée par la
quantité d'information disponible au sujet de #'(f). Plusieurs structures de récepteurs sont donc



possibles. En premier lieu, il apparait souhaitable d'examiner le cas ou Ievanoulssement est
lent, car plusieurs simplifications sont alors applicables.

Avant d'examiner plus a fond la structure du récepteur, une limitation de la largeur de
bande du signal regu est souhaitable. Le signal recu »'(¢) d'une largeur de bande utile B est
traité par un filtre g(f) au récepteur. Ce filtre peut étre adapté a f{¥) si I'évanouissement est
lent, ou avoir une largeur de bande B plus grande que B, si I'évanouissement est'r‘apide. Une
fois le filtrage effectué, le signal a échantillonner est

r()=r'(1)®q()

D(t)

q(i)@Zad(t) flt=€,(t)-nT]+q()®w'(t), nT<t<(n+1)T. (7)

Donc, en général, le signal a échantillonné n'est pas additionné de bruit blanc puisque g(¢)
n'est habituellement pas un filtre rencontrant le premier critére de Nyquist. Pour le reste de
I'étude qui suit, nous supposons qu'une synchronisation . parfaite des-symboles est effectuée
afin que le détecteur connaisse la fenétre de temps applicable a chaque b,

Lorsque les conditions de propagation permettent d'affirmer que le d-iéme trajet ne
subit que trés peu de modifications d'un symbole a l'autre, alors les processus multiplicatifs -
a?) varient trés peu durant un intervalle 7. Dans ce cas, la structure du canal peut étre
considérée fixe durant l'intervalle d'un symbole et par conséquent, la valeur des délais et leur
nombre deviennent des constantes. Si nous supposons que chacun des gains complexes a,(f)
et des délais & (¢) sont constants durant un intervalle T, alors la variable ¢, pour ces processus,
peut aussi étre fixée a ¢, = nT. Afin d'alléger la notation, nous effectuons le changement de
variable ©T=t-nT, 0 <t < T, puisque seul l'intervalle nT <t < (n+ 1)T est d'intérét pour le
présent cas. Le signal regu devient donc

r(z)=b,,ga,,<t,.>q<t>®f[t—aad_(tn)—nTJ+q<r>®w'<r>

D
=bn2ad (tn)p[’r—'gd (tn )]+wn (T) (8)
d=] .
avec p(f) = g(H) ® [ et w(t) = g(f) ® w'(¥). L'indice n dénote un signal sur l'intervalle nT <1 <
(n + 1)T. Aprés échantillonnage de ce signal & un taux de Ty, = 1/(2B) dans la dimension T,
on peut réécrire (8) sous la forme d'un vecteur colonne

=bPa, +w,, ©)

nearn
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ou an = [al(tn)’ aZ(tn)’ rey aD(tn)]T’ Pn = {p[z::l(tn)]: p[&Z(tn)]’ veey p[éD(rn)]}s avec
PLEAL] = {PlT =~ E1), PLT = Eft)s o PITe= 81}, et W, = [,(T)), w,(Ty), ...
W (TIT, T =kTyq, avec 1<k<K. La variance des échantillons du bruit additif est
E

w, (1, )]2 =02 = N,. Habituellement, la structure d'un canal varie beaucoup plus

lentement que I'évanouissement [Bel63], donc on peut prétendre que celle-ci est fixe, de sorte
que P =P,. Le modéle du signal regu devient donc

1,=bPa, +w,. (10)

Maintenant qu'une description du signal regu est disponible, examinons les différentes
approches a la détection. Le fait que I'évanouissement soit lent permettrait d'estimer les

valeurs des délais &, 1<d<D, et de réduire la dimension de r, de K & D puisque ™

généralement K > D. Cependant ceci impliquerait un mécanisme de synchronisation

supplémentaire afin de déterminer premiérement_les. délais &, et ensuite D. Lorsque deux -

trajets ont une différence de délai inférieure a la résolution de p(f), un tel récepteur ne verrait
qu'un seul trajet, et en quelque sorte, perdrait de sa diversité. Une approche plus simple
consiste & échantillonner systématiquement la sortie du filtre g(f) sur un intervalle de
longueur &,,,, et de traiter ces échantillons. La forme du vecteur r, permet la représentation
de ces deux types de récepteur. Examinons maintenant différents scénarios a la réception.

2.1.1. Estimation parfaite des paramétres du canal

* Le scénario idéal du point de vue de la détection est le cas ol le canal est connu. Ici,
supposons que grice a un mécanisme quelconque nous ayons accés & une mesure exacte des
gains complexes a,, de leurs statistiques et de leur nombre D. La matrice d'autocorrélation Ry
de la partie signal de r,, est '

R, = E{Pa,a"P"} =PR,P", (11)
ouR, = E{ana,‘,’}. Notez qu'en général, méme si les gains complexes a,, ne sont pas corrélés,
la matrice R, ne sera pas diagonale, puisque la matrice P intervient dans le calcul. De la

méme fagon que la réponse impulsionnelle fut décomposée dans [Pat94], nous pouvons écrire
R, = VAV avec A.une matrice diagonale composée des valeurs propres décroissantes A, 1

- £d< D, et V une matrice dont les colonnes sont les vecteurs propres associés aux A, de R..

Sans perte de généralité, nous supposons que la trace de la matrice R, est égale a un, c'est-a-
dire tr[R,] = 1. Notez que tr[A]= Zil A, #1 en général puisque la matrice P n'est pas

diagonale et qu'elle intervient dans le calcul des valeurs et vecteurs propres. La matrice A est
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de dimension D X D, et la matrice V de dimension K x D. Avec cette décomposition, un
nouveau vecteur colonne g, de gains complexes orthogonaux ayant une dimension D X 1 peut
&tre défini. La transformation de Pa,, par les colonnes de la matrice V donne

g =V"Pa . , (12)

Chacune des colonnes de la matrice V est un filtre adapté orthonormal dans la dimension
correspondante du signal, et la transformation du vecteur regu r, sur 'espace vectoriel VH est
la sortie des filtres adaptés a l'instant d'échantillonnage. Donc,

i:n = VHrn
=b,V'Pa, +V'w,

=bg, +V'W,. BCE)

Dans cette représentation, les éléments de g, sont non-corrélés puisque E {gn gﬁ‘} =A.
Maintenant, nous sommes intéressés a une combinaison linéaire des éléments de T, donnant

une variable décisionnelle permettant de faire un choix optimal entre les deux hypothéses de
b,. Nous cherchons donc un vecteur ¢, qui, appliqué & ¥,, donnera une variable décisionnelle

U optimisant une propriété voulue. Donc, nous formons

U=clg

an

=bclg, +c Viw,. (14)

non

Un critére optimal largement répandu pour les canaux & évanouissement lent est le rapport
signal-bruit instantané p, défini comme étant le rapport du module au carré du premier terme
sur la variance du deuxiéme terme dans (14). On a donc

2

— lb"|2 c'l;lg" _ lbnl2 c?gng;{cn - !bnlz crl;lgngzl;lcn
T E{c"Viw,wive,} cIVIE{w,wi}Ve, VIR, Ve,

"

P (15)

Il est démontré dans [SW94] que le récepteur linéaire optimal® maximisant p est donné par

¢, =cX'g,, (16)

3Le récepteur optimal en termes de probabilité d'erreur sur un bit dans le cas présent n'est pas linéaire, mais une
sommation du logarithme d'une fonction de Bessel de 1a combinaison linéaire des échantillons. Nous nous
limitons ici & un récepteur linéaire puisque la différence des performances n'est notable qu'a de faibles rapports
signal-bruit [Tur80].
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ol ¢ est une constante et X = VHR V. Avec cette valeur de ¢, le rapport signal-bruit maximal
est

2 - -
o = bl 8. X "g,8, X g,
e g XXX g

=, e"X"g, =|b,['a¥P¥R;'Pa,. (17)

Remarquons que le rapport signal-bruit de (17) est le méme en combinant les gains

complexes orthogonaux ou les gains complexes puisque V est unitaire. Donc la variable U est

indépendante de la transformation. Il ne semble donc pas y avoir d'avantages a combiner les
gains complexes orthogonaux g, au lieu des gains complexes Pa,,.
Les performances en terme de la probabilité d'erreur moyenne sur un bit P, c'est-a-

P,=P[U<0|b,=1]+P[U>0|b,=-1], (18)

dépendent des statistiques de U qui dépendent a leurs tours des statistiques de a, et w,, et de

la matrice P. De fagon générale, la probabilité d'erreur moyenne sur un bit est.conditionnelle .

a p, clest-a-dire p(p), et doit étre pondérée par la densité de p, p(p). Sous forme
mathématique, on a

o

P, = [ p.(p)p(p)dp. (19)

0

Pour obtenir des résultats plus concrets, il nous faut maintenant nous intéresser a des
systémes spécifiques.

2.1.1.1. Canal A gains complexes normaux a moyenne nulle, diversité parfaite, et
bruit blanc
Un scénario typique en théorie est celui ot les gains complexes a, sont des processus
aléatoires normaux complexes & moyenne nulle, la matrice P =1, et le bruit additif est blanc.
Comme les gains g, sont équivalents aux gains complexes, les premiers seront utilisés ici.
Pour le présent cas, la variable décisionnelle U est aussi une variable aléatoire normale
complexe. Pour le type de modulation BPSK, il est bien connu que

p.(p)=ertel ) 20)

Pour déterminer la fonction de densité de probabilité de p, l'approche traditionnelle lorsque
les composantes sont indépendantes, consiste & trouver la fonction caractéristique de p.
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Comme la fonction caractéristique est reliée a la fonction de densité de probabilité par une
transformée de Laplace, la fonction de probabilité peut étre trouvée en multipliant les
fonctions caractéristiques, et en faisant une transformée inverse de Laplace. Dans le présent
cas, les variables indépendantes sont les composantes de g,. Lorsque les gains complexes
orthogonaux sont normaux, donc que le module des gains est distribué selon une fonction de
répartition de Rayleigh, la fonction de densité de probabilité de p est donnée par [Prk83]4

- Oy o
p(p)=2~):-e “ 1)
d=1 vq
avec
o =]———!, 22)
TN

ou les valeurs propres A, sont la variance des éléments de-g,. En insérant (20) et (21) dans
(19) on trouve

12 5h
P =— 1- d_ | 23
° 221“"[ 1+5xd} @3
avec
5= =L TR 1= Fo
p_E{pmax}— T tr[Rw Rs]— TNO . (24)

Afin de limiter le nombre de variable, nous fixons 7'=1 sans perte de généralité.
Généralement, les valeurs propres A, ne peuvent étre exprimées sous forme analytique. Il faut
donc s'en remettre a des méthodes numériques. Il existe quelques exceptions, dont le cas ol
la matrice R, a des éléments corrélés exponentiellement linéaire, et le cas oli seulement les
éléments adjacents sont corrélés [Per60]. Cependant, ces structures de R, ne sont pas réalistes
dans le contexte qui nous intéresse, et nous utiliserons donc a des méthodes numériques pour
évaluer P,. Examinons maintenant quelques exemples pour apprécier l'importance de
chacune des composantes du signal regu.

4Nous étudierons principalement les cas ot les valeurs propres A, sont différentes, puisque ce cas représente
mieux la réalité observée lors de l'analyse statistique dans [Pat94].

10
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Exemple 1: Diversité double

Un cas plus simple et important est celui ot D=2. Dans ce cas, la matrice
d'autocorrélation des gains complexes peut s'écrire simplement sous la forme

Ra=[ Gf CO’IGZ} o . (25)

Cclcz 0-§

ol { est le coefficient de corrélation tel que 0<{<]1, et o =E{|ad(t)|2}. Le produit
PR, PT =R, et les deux valeurs propres sont [Sch66]

- A =|atvoy+ (ot +ar) —aioi(i-lef) .
- - ey
b =3 01 +01 - flo7 +o1) ~4atii-I7)

On remarque dans (26) que les valeurs propres dépendent du module au carré de £. Donc, les
performances ne se dégraderont pas beaucoup si  est petit. Cette observation a souvent
menée a la conclusion que la corrélation n'augmentait le taux d'erreur que trés faiblement en
pratique. La figure 1 illustre P,, obtenue avec (23), en fonction de £, /N, pour diverses valeurs
de A,. Nous posons A, -+ A, = 1.1l est apparent qu'un débalancement entre la variance des -
gains des trajets n'est pas trés critique, en particulier pour les rapports signal-bruit €levés.

Exemple 2: Diversité triple

Le cas ou D =3 ne conduit pas pratiquement a une solution générale pour les valeurs
propres. Dans ce cas, la matrice R, peut toujours &tre exprimée sous la forme

Gf £20,0, §30,0, :
*
R, =|§,0,0, G; £2:0,0, |, 27)
130103 §530,0; o3

o 08,6, €1, et 0<|L 5| <1 avec §,, complexe. La structure propre ne dépend donc plus

uniquement du module des coefficients de corrélation (., mais aussi de leur phase. Cette

ijs
remarque s'applique également aux systémes de diversité Zi'ordre supérieur. Ajoutons que les
valeurs propres sont fonctions des coefficients de corrélation a des puissances
proportionnelles a l'ordre de la diversité employée. Observons maintenant la figure 2 pour
diverses valeurs de A, Encore une fois le débalancement des valeurs propres n'est pas trop

critique, mais la dégradation encourue pour une élimination de petites valeurs propres est

11




Probabilité d'erreur moyenne sur un bit

E, /N, [dB]

Figure 1. Diversité double avec réception linéaire optimale.
A, = valeur propre du premier trajet indépendant.
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‘Probabilité d'erreur moyenne sur un bit

10

— 0y = 1/3, Ay = 1/3, 25 = 1/3

- = = = N
Ay = 0,5, = 0,3, A5 = 0,2 X
rerrethy=0,6,4,=0,3,4=0,1 e
————— = = = AR
A, =0,6,Ay = 0,8, 43 =0 O
... ———— Ay =0,9, b = 0,08, A5 = 0,02 \\_
------- A, = 0,9, Ay = 0,08, A3 = 0 o
1 1 1 i 1 ] 1 H
0 5 10 15 20
E, /N, [dB]

Figure 2. Diversité triple avec réception linéaire optimale.
A; = valeur propre du i-ieme trajet indépendant.
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considérable. Par exemple, lorsque 10% de 1'énergie est laissée de coté en n'utilisant pas A, il
en résulte une perte de 4 dB en terme du rapport signal-bruit requis pour un taux d'erreur de
104, Pour une perte de 2% de I'énergie disponible, la réduction de E,/N, est plus grande que
1 dB & un taux d'erreur de 1031 .

La présente section permet de conclure que lorsque la détection linéaire optimale
(cohérente) est possible, toute 1'énergie disponible contribue a réduire le taux d'erreur moyen.
Cependant, dans un environnement radio-mobile ou de télécommunications personnelles, la
détection cohérente n'est pas toujours indiquée [Prk83]. Il est donc préférable de consacrer
plus d'attention & une méthode de détection plus appropriée comme la détection différentielle.

2.1.2. Détection différentielle conventionnelle . = ... = L

Pour réduire la complexité du récepteur, et dans certain cas améliorer les
performances pour les canaux avec évanouissement, la technique de détection différentielle
s'avére un choix judicieux. Dans un canal & évanouissement lent, la méthode de détection
différentielle requiert que l'évanouissement soit suffisamment lent pour que la phase des
gains a, ne change pas appréciablenient sur une période de deux symboles successifs. En
admettant . que les symbolés ajent été préalablement encodés différentiellement au
transmetteur, la variable décisionnelle U est formée en prenant la partie réelle du produit
scalaire entre le vecteur courant et le vecteur précédent. Donc, le vecteur de combinaison

C

. = I, et la variable décisionnelle est donnée par

U=%{rir}. ' (28)

Le vecteur ¢, étant un estimé des gains complexes, il est évident que la détection
différentielle conduira & des performances théoriques inférieures & l'estimation parfaite
décrite & la section pnécédente..Le signe de U est indicatif du symbole transmis; un signe
positif aménera le détecteur & décider I;,, =1 et un signe négatif I;,, =-1. La probabilité
d'erreur sur un bit pour le cas ou les symboles sont équiprobables se résume a trouver la
probabilité que U soit négative lorsque b, =1 par exemple. Nous examinerons tout d'abord
les performances dans un contexte de diversité parfaite avec évanouissement
assymptotiquement lent et bruit normal blanc. Ces résultats serviront de limite inférieure pour
le cas de la détection différenticlle et seront indicatifs des pertes subies en utilisant
I'étalement spectrale comme méthode pour combattre I'évanouissement.
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2.1.2.1. Diversité parfaite avec gains complexes normaux a moyenne nulle, et bruit
additif blanc
Le canal typique posséde D trajets indépendants ayant une variance donnée par les
valeurs propres de R, Avec de l'évanouissement assymptotiquement lent, les gains
complexes ne changent pas d'un symbole & l'autre et donc, la fonction de densité de
probabilité du rapport signal-bruit est toujours donnée par (21). Pour calculer P,, on doit
obtenir la probabilité d'erreur pour un rapport signal-bruit connu en utilisant D branches
BPSK et la détection différentielle. Cette expression est disponible dans [Prk83] et est
exprimée comme

p 22D ) PZ )pn_’_”_ o o (29)

h=0

avec p =p,., calculé avec (17) et c, par

q=2 3 (3570) o (30)

n! i

En utilisant (21) et (29) dans (19), il est facile de montrer que [Prk83]

D-1

D n+l
e 2D 12” C"Z-[S?\« (1‘*‘[3?\« ) (3 )

n=0 d=1

avec O, donné par (22). L'expression (29) est une limite inférieure qui peut étre améliorée si
l'effet des variations temporelles de l'évanouissement est pris en considération. Cependant,
comme nous sommes principalement intéressés par de I'évanouissement relativement lent et
des rapports signal-bruit moyens, l'écart entre les performances pour l'évanouissement lent et
assymptotiquement lent est négligeable. Il est plus intéressant d'essayer de déterminer les
performances théoriques lorsque le premier gain complexe orthogonal ne suit pas une
distribution de Rayleigh mais plut6t une distribution de Rice. |
D'aprés le modele de canal présenté dans [Pat94], le premier trajet est souvent
distribué selon une fonction de répartition de Rice. Le cas ol des trajets sont distribués selon
cette distribution fut étudié par Lindsay [Lnd64]. Cependant il ne considére que les canaux ol
les gains.en chemin direct sont identiques. Dans notre étude, seul le premier chemin a un gain
en chemin direct. Egalement, Lindsey mentionne que l'analyse théorique du cas qui nous
intéresse représente une tache formidable, puisque le signal a la sortie du filtre ¢, doit étre
moyenné, et que la fonction de densité de probabilité de Rice contient des termes d'ordre
supérieur. Pour estimer les performances du taux d'erreur, une autre approche est d'utiliser
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une fonction de densité de probabilité de Nakagami, puisqu'elle approxime la fonction de
densité de probabilité de Rice sur une plage suffisamment étendue pour nos besoins. Bien
que cette approche méne généralement & une sous-estimation du taux d'erreur, pour un canal
simple et un fapport signal-bruit élevé [Crp92], elle permettrait tout de méme d'évaluer assez
précisément les performances, puisque seul le premier trajet sera une approximation dans
notre cas.

2.1.2.2. Diversité parfaite et modules des gains complexes indépendants de
Nakagami avec bruit additif blanc
Lorsque la détection différentielle est utilisée, il est possible de déterminer les
performances d'un canal ayant des gains indépendants de Nakagami [Crp92]. Pour ce faire,

nous procéderons comme suit: la fonction génératrice de moment de D trajets indépendants .

est donné par [Alh85]

g,(s)= H( Ve J | (32)

Illd
+o;

ol Q, représente le rapport signal-bruit moyen du d-iéme trajet indépendant et est définit
comme suit '

. _E{]bngndlz}__' EQ, 63
N, N

avec g,, le d-i¢me gain complexe orthogonal dans l'intervalle nT<t<(n+1)T et m, le
paramétre de mise en forme donné par

Q;

= . 34)
R T (

Par définition, nous savons que p(p)——z-,;J-‘ gp(s)es"ds [Pap84]. La probabilité d'erreur

conditionnelle & p est encore exprimée par (29), de sorte que nous trouvons
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F,= T p.(p)p(p)dp

1 _1__°°£+j°° (s-1) A "%, "
] ) (e [ L |

1 1 2 £+ joo D my Ma
= 5201 __-chn' J 1 /:: ds
2 27 S+g%

n=0 .E_ oo (1= a2

ny
n=0 d=1 \ § + Qy

1 Dt gl D myd "
"220-120:: ds"{n[ 2 ] . (35)

s=1

Cette expression’ est identique a (31) lorsque les m, prennent la valeur 1. Dans notre cas, seul
m, ne sera pas €gale a un, de sorte que (35) peut se réduire a une expression plus simpleS. La
relation entre m de la distribution de Nakagami et le facteur K| de la distribution de Rice est
donnée par

K - NJ1=1/m (36)

"= 1-1m’

1
K (37)
- (1+Ir<,)2

m=

L'intérét de (35) sera apparent lorsqu'un exemple avec .un premier gain ayant une
fonction de densité de probabilité de Rice sera présenté.

2.1.3. Diversité avec interférence intertrajet

Jusqu'a présent, les canaux ¢tudiés ne sont pas réalistes dans le contexte de
propagation par multivoies. Afin de limiter l'interférence intertrajet, il est évident que
l'utilisation d'une signalisation a large bande sera plus efficace qu'une signalisation & bande

SDans [A1h85] une expression [équation (19)] pour P, est aussi donnée, mais ne semble pas valide puisque seul
le premier terme de (29) est utilisé dans l'intégration menant 3 (34). Pour D> 1, les résultats ne sont pas les
mémes que (31), et une vérification par simulation confirme l'erreur dans [Alh85].

6].'intérét principal dans la simplification de (35) réside dans I'évaluation de cas particuliers. L'expression
générale de cette équation est relativement complexe a calculer.
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étroite, pour préserver la diversité inhérente offerte par le canal. Une méthode bien connue
pour générer un signal a large bande consiste & utiliser I'étalement spectral relié & l'emploi de
séquences pseudo-aléatoires. Une bréve comparaison entre signaux a bande étroite et signaux
a large bahde, présentée dans [Kaa94a), confirme cette affirmation. La suite des travaux dans
ce rapport seront donc limitée & une technique de modulation linéaire binaire avec- étalement
spectral. Pour notre modéle de signal, I'étalement spectral implique seulement que le filtre du
transmetteur f{¢) et le filtre du récepteur g(f) sont formés avec des coefficients provenant de
séquences pseudo-aléatoires.
11 existe plusieurs méthodes de signalisation pour étaler le spectre. Une famille bien
connue est la famille des séquences-m, qui ont des propriétés d'autocorrélation utiles [Prk83].
‘Nous limiterons notre choix de séquences a cette famille. Un tel choix implique maintenant

qu'il existe de l'interférence intertrajet et que les résultats de probabilité d'erreur des sections
précédentes ne sont maintenant plus valides. Egalement, le bruit blanc additif du canal sera
filtré par la séquences aléatoire de sorte que le bruit additif représenté par le vecteur w, est
maintenant "coloré". Nous sommes donc en présence d'interférence intertrajet et de bruit
"coloré", de sorte qu'il est nécessaire de développer une nouvelle approche pour déterminer la
probabilité d'erreur moyenne,.car une généralisation de l'approche utilisée pour les cas sans
interférence intertrajet et bruit blanc s'avérerait trés compliquée.

La variable décisionnelle pour la détection différentielle est toujours donnée par (28).
Ici, nous transformerons cette variable sous forme quadratique. Pour ce faire, suivant une
approche similaire & [Kaa94b], il est relativement facile de montrer que U peut étre réécrite
sous la forme

U=2"Qz (38)
ol
_ X, -
2 t, ]
: 0
XK pkan : wn (Tk) {:T T:I
z= s X = ] y = ’ Q = ) T = tk
Y ¢ {:pkan—I:I ¢ [wn—l (Tk )] T, T 0
Y2 t,
e
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avec p; la k-iéme rangée de P, et t,=J ou J —l[o

1

1
0

] est la matrice de permutation de

dimension 2 X 2. Avec la variable décisionnelle sous forme quadratique, le taux d'erreur sur

. un bit s'exprime par [Bar87] .

et

E{xx"}=

E{y,yi}=

= 39
i Hl =y 2
ol les B, sont les valeurs propres de R,Q avec
R, 0
R, =E{zm"}= 0 R,
[ E{xx! } E{xx!} E{xx}]
BERE
_E.{XKXIH} E{ka?} E{XKXZ}J
E{yyi} E{yyil - Elyyil]
E{y,y}'} E{yzy b Efyayil
R, = . . ’
 E{y,yi'} E{yky? } . Elyyi}
[ pR.p] xpR,p] .
| xpR.p; PRD]
[ E{Wn (Tk)W:(Tj)} E{Wn(Tk)w:—l (Tj)} B R (Tk"cj) 0 :l
_E{wn-] (Tk )w;(’tj)} E{Wn-l (Tk )w:—l (Tj)} O R (Tk;TJ)
Maintenant, comme le bruit additif est stationnaire,
Rw(rk;rj)=E{w,,(t)w;(rﬂ:*—rj)}. (41)
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D-1 D-1
La valeur de x dans (40) est donnée par K=I:Rg(t)® R‘(t):l ou ® signific la

=T

convolution (D - 1) fois de Ry () =E{g(t,)) g'(t, + 1)} avec elle-méme, et avec * dénotant
l'opération complexe conjugué. Afin de simplifier l'ahalyse, la fonction d'autocorrélation de
I'évanouissement R,(f) est supposée la méme pour tous les éléments indépendants de g,.
Notez que les valeurs propres de R,Q sont toutes réelles puisque R,Q est Hermitienne. De
plus, comme nous sommes en présence de bruit coloré stationnaire et de gains complexes
orthogonaux tous différents, il n'y a aucune valeur propre 8, de méme grandeur. Comme il a
¢t¢ mentionné auparavant a la section 2.1.1., la représentation sous forme quadratique’
s'applique aussi bien aux cas-des délais connus qu'aux cas ot seulement l'intervalle des délais
est connu. Examinons deux exemples.

Exemple 3: Canal GSM urbain avec étalement spectral

Les spécifications du canal GSM$ urbain sont donnés dans [Fec93]. Pour notre
modele de canal nous avons diag(R,) = [0,0901 0,1134 0,2262 0,1428 0,1134 0,0715 0,0452
0,0715 0,0569 0,0285 0,0179 0,0226], et les délais en ps sont &,= {0 0,2 0,4 0,607 0,807
1,207 1,407 1,807 2,407 3,015 3,215 5,022}. Le canal posséde donc 12 modes de
propagatidn. Le transmetteur utilise une séquence pseudo-aléatoire de 63 bits, la fréquence

des symboles binaires est de 9600 symboles/s, et le filtre de transmission f{r) a une durée de
T, =T- m[?x{& . }=99,16 ps. De plus, nous supposons qu'il n'y a pas de corrélation entre les

gains complexes, de sorte que R, est diagonale. Le produit de la largeur de bande de
'évanouissement avec T est fixé a 1 %. Avec un tel choix de paramétres, la réponse du
systéme a la sortie du filtre de réception g(7), que nous supposons identique a fr), peut étre
captée par un récepteur de. type "RAKE" a 12 branches (K'=12) avec 2 échantillons par
élément du filtre de réception. La matrice P est illustrée a la figure 3 et le profil de puissance
des trajets est montré i la figure 4. Il est évident que la majorité des trajets ne peuvent étre
résolus et que l'interférence intertrajet est trés importante. Les deux approches consistent a
utiliser les 12 branches (K = 12) ou les deux branches (K = 2) correspondant aux maxima du
profil, soient aux instants 1 ps et = 5 ps. La premiére approche est appelée intervalle connu et
la seconde délais connus. La probabilité d'erreur, calculée avec (39), en fonction du rapport
signal-bruit est présentée a la figure 5. Afin de vérifier les équations obtenues, des résultats

7A la connaissance de l'auteur, ces résultats théoriques (interférence intertrajet et bruit coloré) n'ont jamais été
publiés.

8"Global System for Mobile communications".
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Figure 3. Matrice P pour canal GSM urba
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de simulation? sont inclus sur la figure. Comme on peut le voir, la dégradation encourue, en
utilisant seulement les délais correspondants au maximum du profil de puissance (délais
connus), est grande. Les résultats de simulation confirment cette observation et valident les
expressions théoriqﬁes. Egalement, une courbe associée 4 la diversité parfaite est montrée.
Cette courbe est obtenue en utilisant les éléments de la diagonale de R, dans (31). Comme on
le voit, 'effet de l'interférence intertrajet est de plus en plus marqué lorsque le rai)port signal-

bruit augmente.

Exemple 4: Canal en région montagneuse avec étalement spectral

Ce second exemple est typique d'un canal en région montagneuse ou les délais sont
grands. Pour notre modéle de canal nous-avons diag(R,) = {0,1 0,04 0,06 0,105 0,2 0,2 0,105
0,055 0,04 0,03 0,025 0,025 0,015}, et les délais en pus sont £,={01,52,534,5567,59 10
10,5 12 12,5}. Le transmetteur utilise une séquence pseudo-aléatoire de 127 bits, la fréquence
des symboles est de 9600 symboles/s, et le filtre fr) a une durée de

I, =T- mjtx{&,d} = 91,66 us. Le produit de la largeur de bande de I'évanouissement avec T

est toujours fixé a 1 %. Cette fois, nous supposons qu'il y a de la corrélation entre les gains
complexes, et le module des éléments de la matrice des coefficients de corrélation est

[ 1 002 010 017 015 023 021 013 0,02 0,16 010 0,17 0,22—
002 1 002 003 003 004 004 002 0 003 002 003 0,04
010 002 1 018 016 025 023 0,14 0,02 017 011 0,19 0,14
017 003 018 1 026 041 037 023 0,04 029 018 031 040
015 0,03 016 026 1 035 032 020 003 025 016 026 034
023 004 025 041 035 1 050 031 0,05 039 025 042 0,54
021 0,04 023 037 032 050 1 029 005 035 023 038 049},
013 0,02 014 023 020 031 029 1 003 022 014 024 031
002 0 002 004 003 005 005 003 1 004 002 004 005 (42)
016 0,03 017 029 025 039 035 022 004 1 017 029 0,38

0,10 0,02 011 018 016 025 023 014 0,02 017 1 019 024

017 0,03 019 031 026 042 038 024 004 029 019 1 041

10,22 0,04 014 040 034 054 049 031 0,05 038 024 041 1 |

ol chaque élément est donné par R, / \Joi0] avec R; I'élément de la i-iéme rangée et de la j-

i¢éme colonne de R,. Comme on peut le voir, la corrélation entre les trajets est plut6t faible.
La phase des composantes de R, a été choisie de fagon aléatoire dans l'intervalle [T, 7]
selon une distribution uniforme. Le récepteur "RAKE" posséde 42 branches -lorsque

9Voir I'annexe pour une description du logiciel de simulation.
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l'intervalle des délais est connu et 9 branches pour le cas pour ol les maxima sont utilisés
(délais connus). Pour ce canal, la probabilité d'erreur moyenne sur un bit, calculée avec (39),
est présentée & la figure 6 pour la détection différentielle. Cette fois I'écart entre les deux
approches est nettement plus petite pour les faibles rapports signal-bruit, mais a haut rapport
signal-bruit, la méthode systématique devient plus avantageuse. Les simulations confirment
encore les calculs théoriques. On note ici que l'interférence intertrajet est beaﬁéoup moins
sévére que pour le canal GSM. Dans cet exemple, la courbe pour la diversité parfaite est
calculée avec les valeurs propres de R, dans (31).H

2.1.4. Détection différentielle basée sur l'espace propre

canal pour un détecteur différentiel pratique, c'est-a-dire lorsque R; n'est pas connu mais doit
&tre estimé & partir du signal regu. La formation de la matrice d'autocorrélation des vecteurs
r, peut servir d'estimé & la matrice R,, comme il a été démontré dans [Pat94]. Pour le
moment, supposons que R= E{r,,r,f*} soit connu. Comme nous avons montré dans [Pat94],
cette matrice peut étre décomposée sous la forme R=VAV", et les D vecteurs propres
associés aux D plus grandes valeurs propres ménent a un estimé de R; lorsque le bruit additif
est blanc. Nous supposons pour le moment que D est connu. La matrice V peut &tre
partitionnée en deux sous-espaces, c'est-a-dire

v=[V, V], (43)

o1 V, est une base orthonormale pour le sous-espace signal, et V,, une base othonormale pour
le sous-espace bruit. Dans le présent cas, le vecteur w, est formé d'échantillons provenant

I
-
i

d'un processus coloré, de sorte que la séparation de V ne peut étre-obtenue directement de la
décomposition de R, et R,,. Il est possible de transformer les vecteurs r, de maniére a rendre
les échantillons du vecteur de bruit additif non-corrélés, mais cette option sera étudiée lors
d'une autre phase du projet.

La base orthonormale obtenue V, peut maintenant servir de transformée pour le
vecteur r,. Le vecteur transformé g, au temps 7, est construit avec le produit

g, = Vi (“4)

s n*

La dimension de V, est K x D. Il est aussi possible de choisir un nombre autre de colonnes de
V. Ce nombre est identifié par r, avec 1 < r < D. Une détection différentielle peut maintenant
étre effectuée entre deux vecteurs de gains orthogonaux. La variable décisionnelle est
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U=%{gng}
= R{r¥,v,Vir, | (45)

On remarque dans cette derniére équation que la variable U est similaire a celle obtenue pour
le cas conventionnel sauf que les vecteurs r, sont affectés par la matrice de projection V, V.
De fagon similaire 4 ce qui a été présenté pour Ia detectxon différentielle conventionnelle, U
peut étre exprimée sous une forme quadratique U= z'Qz. Pour le présent cas, nous avons

N , — RN | I U
X, v Pa, viw T T -
= , X s = n s = , T= t
wli [dPa,,_,] Vi [v;‘w J Q [T T “

n-1

yz e e e SR - .,_i - . t -

A

-

avec v} le d-iéme vecteur prdpre de V. La probabilité d'erreur sur un bit est toujours donnée
par (39), avec [3; les valeurs propres de R,Q, et R, formée en utilisant les matrices R, et R,
dont les éléments sont

H T T
Elx )= PR P'v, xviPRDP'v ,
0| kvyPR, PTv ; dPRaPT \7

E{y"y?}z 0 viR,v, [

Exemple 5: Canal GSM et canal en région montagneuse

Si nous reprenons les mémes canaux qu'aux exemples 3 et 4, et que nous calculons
P,, avec (39) en supposant R connue, pour la détection différentielle basée sur I'espace propre
avec intervalle connu, nous obtenons les résultats montrés aux figures 7 et 8 pour diverses
valeurs de r. La dégradation pour les petites valeurs de  est évidente, mais on note également
que pour les valeurs de r grandes, les performances sont équivalentes ou meilleures qu'avec la
détection différentielle conventionnelle.®
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avec intervalle connu pour canal en région montagneuse.

’ Figure 8. Détection différentielle basée sur I'espace propre
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Bien que les résultats théoriques obtenus dans l'exemple ci-haut ne montrent pas une
amélioration importante des performances, il apparait souhaitable de simuler un algorithme
faisant appel aux principes énoncés dans la présente section afin de vérifier s'il est possible de

faire mieux en pratique.

2.1.5. Détection différentielle récursive basée sur I'espace propre: -

La réalisation pratique d'un détecteur différentiel basé sur l'espace propre débute par
une méthode récursive pour mettre a jour la matrice d'autocorrélation des vecteurs r, pour
chaque n. Une approche consiste a calculer, au temps ¢,

R, =0R,  +(l-o)nr, (46)
avec 0 <o < 1, Supi)osbns 7ma‘1An’;1£;; q;e— Ia »—d—e;:;mp;)smonr p;opré de 171,,_1“ VA, Vf_
soit connue. Alors, on peut écrire

=V, A,V + (l—oc)rnrn
=V, [oA,, +(1-0)e,cf |V, ¢, =Vir,. (47)

Maintenant, pour simplifier le calcul, il est possible de transformer le vecteur complexe ¢, en
un vecteur réel sans affecter la décomposition en utilisant la matrice diagonale

G,= diag(cl/lcll’""Ck/lckl""’CK/ICKD’ (“8)

ou ¢, est le k-iéme élément de c,. Egalement, comme il a été mentionné plus haut, on peut
décider de garder seulement » composantes du vecteur ¢,. Ceci peut étre accompli en utilisant
seulement » colonnes de V, mais le vecteur ¢, serait alors de norme différente que r,. En
laissant de coté une partie de 'énergie disponible, il est fort probable que les performances
soient similaires & ce qui fiit montré & la section precedente Une méthode plus efficace de
détection consiste & préserver la norme de r, en appliquant une transformation de
Householder sur les K - # derniers éléments de ¢,. Cette transformation est représentée par la

matrice

I 0
H, =[ 0 HY ] (49)

avec I, la matrice identité rXr et HS}”_), la matrice de Householder des K —r derniers

¢léments de ¢, donnée par
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(w) 2e.e,

HZ, =1, ~"—e"—2 (50)
avee
€, = cn,(r+l,.’<) -—”cn,(rﬂ,.’()"[l 0 .. O]T’> .. (51)

ou le vecteur [1 0 ... 0] de longueur K — r a son premier élément égal & 1 et les autres 4 0. La
notation ¢, ., x, signifie les composantes de r+1 & K de ¢, En méme temps, les K—r
derniéres valeurs propres de A,_; peuvent étre moyennées pour réduire la dimension de la
mise a jour des termes entre les crochets de dans I'équation (47) & r+ 1. La matrice R,
devient donc

Rn = Vn—]Gn[a‘An-l + (1 - a)qan]G?Vn}il ? qn = G:};Icn
=V, G, H,[0D,, +(1-a)s,s] HIGI VY, s, =H]g, 6
avec
A, 0
', — 1 K
D, = ' , A= A;. (53)
l A’r K— r i;l
0 AL,
. . T K 2 V2 .
Le vecteur s, est aussi donné par s, = ql,---,q,,(le“ q; ) ,0,°++,0 . Les matrices G, et H,

n'affectent pas D,_; puisqu'elles sont unitaires. La décomposition qui doit maintenant étre

effectuée est sur le contenu entre les crochets de (52), que nous appellerons
S, =oD, ,+(1—a)s,s!. Bien que S, soit de dimension K, seulement les r+ 1 premiéres

valeurs propres doivent étre mise & jour. La décomposition propre de S, =U,D,U, est

n-1

maintenant utilisée pour former la nouvelle matrice V,, avec

V=V

h—

lGanUn * (54)

Cet algorithme est inspiré des travaux de [Bun78] et [DeG90]. Les calculs précédents
permettent de mettre 2 jour la décomposition propre de R, tout en conservant toute 1'énergie
disponible dans le vecteur r,. De plus, la complexité de (52) est moindre qu'une approche
utilisant une décomposition propre systématique sur R,,.
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Une fois la mise & jour de la décomposition de R, terminée, la variable décisionnelle
pour une détection différentielle de diversité M au récepteur est

M - .
U= m[zﬁ:%auvn“_ Vi } (55)
i=l

avec M<r, et v,; le i-iéme vecteur propre (colonne) de V,. Avec (54), la modulation est
présente dans les vecteurs propres, de sorte que la détection différentielle doit se faire sur les
vecteurs propres. Les coefficients dans (55) pondérent chacun des vecteurs propres. La
structure de (55) est similaire & la modulation MFSK orthogonale non-cohérente [VaT68],
mais avec des fonctions estimées au lieu d'avoir des fonctions connues. La valeur de M peut
étre fixée au préalable ou donnée par un critére d'information théorique & chaque n. Dans ce

1 r+l }\‘ \ r+l-n
r+l—n ,;I ‘

M =argmin{ Nln - +n2r+2-n);, 0<n<r, (56)

i,

i=n+l

cas, on a [Wax85]

ou N=1/(1- o). Lorsque I'équation (56) est utilisée, I'algorithme est qualifié d'adaptatif. Un
exemple des performances obtenues avec un tel algorithme s'impose maintenant.

Exemple 6: Simulation pour canal GSM et canal en région montagneuse

Les performances de l'algorithme pour le canal GSM avec un intervalle de délai
connu est présenté 4 la figure 9. La figure 10 montre la probabilité d'erreur moyenne pour le
canal en région montagneuse avec intervalle connu, Contrairement aux résultats théoriques,
les résultats de simulation montrent qu'il est -possible -d'obtenir une diminution du taux
d'erreur pour de faibles ordres de diversité par rapport au nombre de branches du récepteur
"RAKE". Dans le cas du canal GSM, 2 branches orthogonales adaptatives suffisent & obtenir
une amélioration de =0,75 dB & un taux d'erreur de 5x 103, Pour le canal en région
montagneuse, on constate une amélioration d'environ 1,5 dB & un taux de 1 x 10?3 avec 7
branches orthogonales adaptatives sur 42 pour le récepteur "RAKE". M

Il est donc possible d'améliorer les performances d'un récepteur de type "RAKE" en
réduisant le nombre de modes utiles regus avec l'algorithme présenté dans cette section.
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2.2. Diversité avec interférence intersymbole

Le scénario de transmission décrit a la section précédente limite le taux de
transmission & une valeur T > T, + §... Pour les canaux ot le délai maximum &, peut
atteindre quelques micro-secondes, le taux de transmission maximal se trouve limité a des
valeurs relativement basses. Pour augmenter ce taux, il faut alors permettre une certaine
quantité d'interférence intersymbole en éliminant le temps de streté a la fin de T donec T=T,
La quantité d'interférence est négligeable si &, est beaucoup plus petit que T pour les
signaux & large bande, car seul les lobes secondaires de p(¢) affecteront le symbole suivant.
Pour les signaux a bande étroite, le lobe principal de p(f) est large, et la dégradation sera
importante. Il est possible également d'augmenter davantage le taux de transmission en

spécifiant T < T, Dans e cas-ci, la dégradation sera négligeable si I'amplitude des rajets

associés aux derniers délais est petite par rapport aux amplitudes associées aux premiers
délais. Avec 'approche de projection dans I'espace signal qui vient d'étre décrite, une bonne
partie de l'interférence peut &tre éliminée. Un point important & souligner est le fait que
l'estimation de la réponse impulsionnelle est maintenant plus difficile. Ce point devra faire
I'objet d'une étude plus approfondie. L'algorithme récursif sera appliqué & des canaux avec
interférence intersymbole légeére pour déterminer si l'approche semble prometteuse. Des
résultats seront disponibles dans la thése.

3. Conclusion

Les résultats présentés dans ce rapport ont montré qu'une technique de détection
différentielle basée sur l'analyse propre permettait de diminuer le taux d'erreur moyen sur un
bit pour les canaux a large bande avec évanouissement. L'amélioration obtenue est plus
marquée pour les canaux possédant un ordre de diversité élevé. L'étude a également permis
de développer un algorithme stable et efficace de décomposition en valeurs et vecteurs
propres.

Les prochains travaux seront axés sur ['élaboration de nouvelles expressions
théoriques pour des améliorations a la technique de détection différentielle basée sur l'analyse
propre, et a l'application de la méthode aux mesures de réponses impulsionnelles analysées
lors de la premiére partie de cette recherche [Pat94].

Annexe

La simulation d’un canal large bande est numériquement beaucoup plus intensive que
celle d'un canal 3 bande étroite. Avec le logiciel de simulation LINKSIM, qui jusqu'a
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maintenant était limité a des signaux a bande étroite, un taux d'échantillonnage plus élevé que
8 échantillons par symbole était rarement utilisé. Pour un canal & large bande, il est possible
d'envisager des taux d'échantillonnage de plus de 100 échantillons par symbole. Ce haut taux
d'échantillonnage rend une simple conversion de LINKSIM impraticable, puisque les
processus de filtrage deviennent alors beaucoup trop accaparant, et cela méme si des
techniques efficaces de réalisation étaient employées. La figure 11 illustre la ééquence des
traitements effectués par LINKSIM pour les signaux & large bande, si la réalisation utilisait la
forme actuelle. Les symboles entrent dans le filtre du transmetteur a raison de F échantillons
par symbole. Le paramétre F est choisi pour rendre le chevauchement spectral négligeable, et
généralement, on doit utiliser une valeur de 2, 4 ou 8 échantillons par élément de la séquence
pseudo-aléatoire fois le nombre d'éléments de la séquence pseudo-aléatoire. La valeur de F°
devient donc vite trés grande. L'évanouissement a F échantillons par symbole est appliqué au
signal. Cette étape n’est pas trop intensive numériquement parce que le processus
d'évanouissement est généré en filtrant du bruit blanc normal avec un filtre ayant un petit
nombre de coefficients, suivi d'une série d’interpolations. En général, tout traitement effectué
dans le canal est fait a F échantillons par symbole. La ligne a retard dans le module filtre
multivoies ne peux donc pas réaliser directement les délais qui ne sont pas des multiples de
1/F. Pour rendre pratique la réalisation du canal, trois simplifications doivent étre faites:

a) le récepteur sera synchronisé sur la durée T des symboles,
b) les modes du canal sont fixes pour la durée d'un symbole,
¢) il n’y a pas d’erreur de fréquence globale sur la réponse impulsionnelle.

Avec ces simplifications, la structure du canal présentée & la figure 12 s’applique. La

-convolution des filtres du transmetteur et du récepteur est pré-calculée et utilisée pour les
" valeurs des colonnes de P. Donc chacune des colonnes de P est la fonction d'autocorrélation

de la séquence aléatoire modulée par un symbole et un gain complexe représentant
I'évanouissement. Pour €liminer le besoin de corréler les D gains complexes, la matrice Ry =
PR,PT est décomposée en valeurs et vecteurs-propres. Pour la conception des canaux, il est
important que les vecteurs propres soient cohérents avec un symbole & l'entrée. Ceci n’est pas
un probléme pour le moment puisque ’on peut observer les vecteurs propres et que l'on
n'emploie seulement la détection différentielle. Pour une décomposition utilisée par un
récepteur cohérent, 1'algorithme devra étre cohérent avec l'entrée. Les D vecteurs propres avee
D gains complexes orthogonaux normaux, ayant comme variance les valeurs propres de Ry,
sont maintenant utilisés pour générer les réponses du canal a la transmission d’un symbole. Il
est trés facile de construire P pour tenir compte des délais qui ne sont pas nécessairement des
multiples de 1/F. Le facteur K, du premier gain complexe orthogonal peut étre spécifié
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indépendamment des autres gains complexes orthogonaux, qui sont identiques. Pour le
module générant l'interférence intersymbole, les vecteurs des symboles causant l'interférence
sont additionnés au vecteur courant avec le délai correspondant. La seule limitation est la
période des symboles, qui doit &tre un multiple de la période d’un €lément de la séquence
pseudo-aléatoire. Le seul filtrage qui est encore nécessaire est celui du bruit blanc par la
séquence pseudo-aléatoire, c'est-a-dire le filtre g(¢). Pour limiter I’effort de calcul,'la fonction
d'autocorrélation de la séquence aléatoire, p(f), est choisie de fagon a rendre adéquate sa
représeﬂtation avec 2 ou 4 échantillons par période d'éléments de la séquence pseudo-
aléatoire. L'étape de la génération du bruit additif est donc la plus intensive dans le canal.
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