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NOTATIONS

Notations

Cas mono-utilisateur

Gm  bit d’information,

Cm  bit codé,

Cn bit codé et entrelacé,

d,  symbole émis,

hj  réponse impulsionnelle du canal discret,

H(z) Transformée en z ou fonction de transfert du canal discret,
Wy, bruit blanc de la transmission,

T'n échantillons recus,

Yn  sortie pondérée de I’égaliseur,

A(e,,) rapport de vraisemblance relatif au bit ¢,

A(cn) rapport des probabilités a posterior: relatives au bit ¢,

a,, estimation du bit d’information a,,,

dP  estimation a l'itération p du récepteur Turbo du symbole émis d,,.

Cas multi-utilisateur

K nombre d’utilisateurs: 1 < k < K,

Q facteur d’étalement,

N nombre de symboles par utilisateur: 1 < n < N,

w taille maximale des canaux de transmission discrets,

QN+w-1 longueur de la séquence d’échantillons recus: 1 <[ < QW + W — 1,

agf) bit d’information de I'utilisateur £,

cgi) bit codé de 'utilisateur k,

k) bit codé et entrelacé de I'utilisateur k,

dnk) symbole émis par 'utilisateur k&,

d®) vecteur de N symboles émis par 'utilisateur &,

d vecteur de KN symboles contenant les NV symboles émis par les K utilisateurs,
H®) matrice de taille (Qnv+w-1,N) relative a la transmission CDMA de D'utilisateur k&,
H matrice de taille (Qnv+w-1,KN) relative a la transmission CDMA des K utilisateurs,

wy bruit de la transmission,

w vecteur contenant les gn+w-1 échantillons de bruit de la transmission,
Ty échantillons recus,

r vecteur contenant les gn+w—1 échantillons recgus,

y k) sortie pondérée de I’égaliseur de 1'utilisateur ,

A(ct®)  rapport de vraisemblance relatif au bit ¢, de 'utilisateur k,
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?

(cg“)) rapport des probabilités a posterior: relatives au bit ¢, de I'utilisateur k,
)

(k estimation du bit d’information a,, de l'utilisateur k,

dfl(k) estimation a l'itération p du récepteur Turbo du symbole émis dff) de l'utilisateur k.

joN

Autres notations

diag(A) matrice diagonale ayant pour éléments diagonaux ceux de la matrice A,
Diag(zy---x;) matrice diagonale ayant pour élément diagonaux ;- - - xp,
()T transposition,
. rans-conjugaison,
.i. t . g .

Il norme L.



ABREVIATIONS

Abréviations

Au cours de ce document, différentes abréviations sont utilisées
nant et en donnons leurs significations:

AT
AMRC
AMRT
BABG
BPSK
CDMA
DFE
EQM
EQMM
TES
ISI
MAP
MMSE
MUT
RSB
RSBI
SINR,
SNR
TDMA
TEB
7F

annuleur d’interférences,

acces multiple par répartition par code,
acces multiple par répartition temporelle,
Bruit Additif Blanc Gaussien,

Binary Phase Shift Keying,

Code Division Multiple Access,
Decision Feedback Equalizer,

Erreur Quadratique Moyenne,

Erreur Quadratique Moyenne Minimale,
Interférence Entre Symboles,
Inter-Symbol Interference,

Mazimum a posteriort,

Minimum Mean Square error,
MultiUser Interference,

Rapport Signal a Bruit,

Rapport Signal a Bruit et Interférences,
Signal to Interference and Noise Ratio,
Signal to Noise Ratio,

Time Division Multiple Access,

Taux d’erreur binaire,

Zero Forcing.

. Nous les rappelons mainte-
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Introduction générale

Parmi les nombreux domaines de recherche du traitement du signal pour les communications
numériques, les transmissions a haut débit présentent un enjeu important aujourd’hui. En ef-
fet, le nombre d’utilisateurs (téléphone, internet, multimédia) des transmissions radio (boucles
locales sans fil, mobiles) ou filaires (ADSL) connait une forte augmentation et la quantité d’in-
formation & transmettre est elle aussi de plus en plus importante (internet et autres objets
communicants). Aussi, les systemes de communication des générations futures envisagent d’ac-
croitre significativement les débits transmis tout en maintenant de bonnes performances. En
général, cette augmentation du débit s’accompagne d’un accroissement des distorsions. En par-
ticulier, dans le contexte des transmissions telles que les radiocommunications, les canaux de
propagation sont dispersifs dans le temps a cause de la présence de multitrajets de propagation
issus de la réflexion des ondes radios sur les batiments ou sur les couches ionosphériques. Cet
étalement temporel de la réponse du canal de propagation engendre de 'interférence entre sym-
boles (IES) a la réception, qui augmente avec la vitesse de modulation, ce qui dégrade d’autant
les performances. Aussi, dans les transmissions haut débit, 1'utilisation d’égaliseurs de canaux
pour compenser les effets dus au canal s’avere nécessaire.

Cependant, pour certains canaux difficiles, I’égaliseur ne peut supprimer completement I'TES.
Il en résulte une augmentation de la puissance de bruit i.e. une dégradation des performances
par rapport au canal a bruit additif gaussien non dispersif. Il est alors possible d’améliorer
ces performances en ajoutant un code correcteur d’erreurs a I’émission. En fait, 'amélioration
apportée par 'ajout d’un tel code n’est effective que si les erreurs dues au canal sont statisti-
quement indépendantes. Or, cette hypothese n’est pas vérifiée dans le cas de canaux dispersifs
dans le temps, qui peuvent engendrer des paquets d’erreurs. Aussi, un entrelaceur placé apres
le code et son homologue désentrelaceur placé avant le décodeur assure la quasi-décorrélation
des erreurs au moment du décodage. C’est pourquoi, la plupart des normes actuelles utilisent
ce codage correcteur d’erreurs (connu également sous le terme codage de canal) qui permet de
protéger efficacement les données transmises vis-a-vis d’erreurs. La chaine de communication
comporte alors:

EMETTEUR
74codage canalH entrelaceur ’_>|modulation}7*>—|
CANAL
- décodage |we|qésentrelaceurl~e démodulation
canal (égalisation,...)
RECEPTEUR

Fic. 1 — Chaine de communication

Dans cette these, nous nous intéressons plus particulierement au récepteur. Rappelons ici
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que les normes déterminent uniquement les caractéristiques des émetteurs et que le choix du
récepteur revient au constructeur. Jusqu'ici, les récepteurs mis en ceuvre opérent (en général) de
maniere disjointe : ils réalisent tout d’abord une égalisation suivie d’'un décodage. Ainsi, dans le
cas de la norme GSM, les constructeurs ont proposé tout d’abord des récepteurs, ou I’égalisation
est effectuée avec décision dure. Puis, certains constructeurs ont pondéré I'information sortant
de l'égaliseur, a 1'aide de l’estimation de la puissance d’erreur. Néanmoins, cette approche
demeure sous-optimale car disjointe. La solution optimale est alors ’approche conjointe mais,
celle-ci étant trop complexe, des propositions mixtes, qui répondent a la question de |’ égalisation
et du décodage conjoints, sont proposées depuis. Le travail présenté dans ce document concerne
ce probleme.

Parmi toutes les approches sous-optimales du probleme de l'égalisation et du décodage
conjoints, le Turbo-égaliseur proposé en 1997 dans la these de C. Laot [43] nous semblait
tres prometteur. En effet, cette structure réalise un compromis intéressant entre complexité
et bonnes performances. C’est donc cette structure que nous nous proposons d’analyser et
d’améliorer dans cette these. La premiere question que nous nous posons ici peut s’appliquer a
tout systeme sous-optimal d’égalisation et de décodage conjoints ; elle n’est donc pas spécifique
au Turbo-égaliseur mais nous semble tout a fait 1égitime. L’observation comparée des perfor-
mances du Turbo-égaliseur et de la transmission idéale d’un message codé sur un canal a bruit
additif gaussien montre une perte au détriment du Turbo-égaliseur. Nous nous interrogeons tout
naturellement sur les causes responsables de cet écart : nous pouvons déja prévoir que cet écart
peut éetre du d’une part au canal et d’autre part a la méthode sous-optimale utilisée. De plus,
nous essaierons d’isoler la perte due uniquement a la sous-optimalité du récepteur (pour un
canal donné) et tenterons de 'analyser en considérant le processus itératif du Turbo-égaliseur.

Un autre probleme intéressant en communications numériques concerne la répartition des
ressources entre les utilisateurs. Parmi les techniques d’acces multiples, 'acces multiple a
répartition de code (AMRC ou CDMA) bénéficie d’une attention toute particuliere liée & sa
tres grande efficacité spectrale [73], qui lui vaut de figurer dans plusieurs normes (IS-95, UMTS,
IMT-2000). Dans ce type de transmission, tous les utilisateurs partagent les mémes ressources
temporelles et fréquentielles et sont affectés de codes qui assurent leur séparation au niveau
du récepteur. Ainsi, le signal utile d’un utilisateur donné est soumis aux distorsions du canal
de transmission mais aussi aux contributions des autres utilisateurs. Si le Turbo-égaliseur peut
supprimer efficacement les perturbations dues au canal dispersif en temps, nous pouvons suppo-
ser qu’une structure analogue peut supprimer en plus les contributions des autres utilisateurs.
Aussi, nous nous proposons dans cette these d’appliquer le Turbo-égaliseur [43] au CDMA, puis
d’améliorer la structure.

Puisque nous nous intéressons dans cette these au probleme de 1'égalisation et du décodage
conjoints, il nous parait indispensable de présenter 1’égalisation d’'une part et le décodage de ca-
nal d’autre part, tels qu’ils sont utilisés dans les récepteurs et tels que nous les avons considérés
ici. Aussi, le premier chapitre propose une introduction a la problématique du codage de ca-
nal. Nous présentons les deux grandes classes de codes (en blocs ou convolutifs) et justifions
notre choix de considérer les codes convolutifs. Puis, nous présentons un calcul de borne de
performances pour un code, résultat que nous utiliserons lors de ’analyse du Turbo-égaliseur.

Le second chapitre est quant a lui consacré au probleme de 1’égalisation. Nous rappelons
les structures classiques et de mise en ceuvre aisée. En effet, nous ne considérons pas ici les
structures a statistiques suffisantes, qui nécessitent un filtrage adapté au canal (éventuellement
blanchi) analogique et considérons plutot les structures, ou ce filtrage adapté (éventuellement
blanchi) est réalisé numériquement apres I’échantillonnage au temps symbole. Nous proposons
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ici une étude de cas de canaux, qui nous permet de définir la notion de difficulté a égaliser,
lorsque 'égaliseur est optimal au sens du mazimum a posteriori par séquence, soit I’algorithme
de Viterbi.

Fort des présentations du codage d’une part et de I’égalisation d’autre part, nous présentons
le probleme de 1’égalisation et du décodage conjoints et rappelons quelques solutions sous-
optimales a ce probleme. Parmi elles, nous nous intéressons tout particulierement au Turbo-
égaliseur. Notons que le Turbo-égaliseur que nous utilisons differe 1égerement de la structure
originelle [43], afin de s’adapter aux normes de communications actuelles (’entrelaceur est bit
plutot que symbole). Dans ce troisieme chapitre, nous présentons donc le principe Turbo et
montrons comment il est appliqué dans le cas du Turbo-égaliseur. Ensuite, nous présentons
les différents modules constituants le Turbo-égaliseur et nous proposons d’en analyser les per-
formances . Ainsi les performances dépendent du canal de transmission et caractérisons I’effet
Turbo comme le gain apporté d'une itération a ’autre. Nous nous intéressons alors aux facteurs
qui influencent d’une part le déclenchement de cet effet et d’autre part la valeur du gain Turbo
(ou leffet d’avalanche).

Ayant caractérisé les performances du Turbo-égaliseur, notre attention se porte, dans le
quatrieme chapitre, sur leur analyse. Ainsi, nous souhaitons mettre en évidence la perte due
uniquement au traitement itératif. Pour ce faire, nous calculons une borne pour le récepteur
optimal conjoint d’égalisation et de décodage. La différence entre cette borne et les performances
du Turbo-égaliseur montre, pour un canal donné, la perte due uniquement au traitement sous
optimal. Dans un développement ultérieur, nous répondons a la question « pourquoi certains
canaux ne donnent pas avec le Turbo-égaliseur les performances optimales? », grace a notre
analyse fonctionnelle. Celle-ci fournit également un nouveau critere de classement des canaux
pour leur traitement par un Turbo-égaliseur.

Enfin, nous proposons I'application du Turbo-égaliseur, tel qu’il est présenté et analysé dans
les chapitres 3 et 4, au cas d’une transmission multi-utilisateurs CDMA. Dans ce cinquieme
chapitre, nous considérons le cas difficile de transmissions multitrajets, différentes pour chaque
utilisateur et asynchrones. Le récepteur Turbo gere les interférences entre symboles et entre
utilisateurs. Nous proposons une premiere structure Turbo et pour elle, définissons de nouveaux
égaliseurs. De plus, pour rendre le traitement plus efficace nous proposons un nouveau critere
d’ordre de démodulation pour les utilisateurs. Enfin, nous améliorons cette premiere structure
sans augmenter la complexité de 1’algorithme.
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Chapitre 1

Quelques notions de codage

Avertissement

Le présent chapitre propose une breve introduction au codage de canal, tel que nous I’avons
utilisé dans cette these. Il ne s’agit donc pas d’une contribution au domaine du codage. En
revanche, nous présentons des résultats classiques auxquels nous ferons référence par la suite.

1.1 Introduction au codage de canal

Rappelons le principe fondamental de communication selon Shannon [67]. Il s’agit de retrou-
ver (exactement ou approximativement) en un point de la chaine, le message issu d’un autre
endroit de la méme chaine.

Pour améliorer, voire rendre parfaite, la restitution du message originel, nous pouvons faire
appel a des solutions dites physiques [49, page 9], [28, page 213]: utiliser des composants plus
fiables, augmenter la puissance émise ou refroidir les circuits pour réduire le bruit thermique.
Autant de solutions qui entrainent des couts supplémentaires. Une autre solution consiste a
ajouter, dans la chaine de communication, un ensemble codeur/décodeur, de maniére & détecter
voire corriger les erreurs. C'est a cette solution dite codage de canal (ou codage correcteur
d’erreur) que nous nous intéressons maintenant. Le codage a pour vocation d’améliorer les
performances grace a un ajout de redondance. Sa réalisation est un ensemble codeur-décodeur.
Le codeur transforme la séquence binaire en une séquence de mots (avec ajout de redondance) ;
quant au décodeur, il permet de retrouver la séquence binaire originelle.

Il existe différents types de redondance. Ainsi, le codeur peut ajouter a la séquence binaire a
transmettre d’autres éléments binaires (dits de redondance) selon une loi donnée. Dans ce cas,
le codage est dit binaire et le cotut de ’ajout de redondance est la diminution du débit utile.
Une autre maniere d’ajouter de la redondance est d’augmenter la taille de la modulation. Il
s’agit de modulations codées, ou le cout est alors la diminution de la résistance au bruit mais
ol le débit utile reste constant.

Le choix du code (binaire ou modulations codées) et son optimisation dépend en fait du canal
de transmission i.e. non seulement de la nature de I’évanouissement mais aussi de la connais-
sance (plus ou moins complete) de ces perturbations dues au canal au niveau du récepteur
et/ou de I'émetteur [14]. Ainsi, dans [69], Ungerboeck montre que la stratégie optimale, pour
le canal gaussien sans mémoire, est la modulation codée, ot le code est optimisé relativement
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a la modulation choisie.

Dans la suite, nous considérons un canal sélectif en fréquence et a bruit additif gaussien, dont
la réponse impulsionnelle n’est connue que du récepteur. Aussi, le code sera optimisé en fonction
de la seule perturbation connue au niveau de I’émetteur a savoir le bruit gaussien. La stratégie
optimale est alors la modulation codée. Néanmoins, nous décidons d’utiliser ’émetteur ou code
et modulation sont séparés par un entrelaceur, car c’est un émetteur couramment utilisé dans les
normes HF'. Un tel émetteur est considéré comme un standard industriel de fait. C’est pourquoi
nous nous intéressons maintenant au codage binaire optimisé pour un canal gaussien. Notons
que Biglieri analyse cette structure [14] et montre que la perte est négligeable par rapport a
la solution optimale (modulation codée) pour le canal gaussien sans mémoire. En revanche, le
gain est considérable pour un canal de type Rayleigh.

En considérant des codes construits de maniere aléatoire, Shannon montre dans [67] qu'une
transmission fiable (i.e. avec une probabilité d’erreur arbitrairement faible) sur un canal bruyant
existe tant que son débit binaire ne dépasse pas une limite propre au canal appelée sa capacité.
Si l'existence d’un tel code permettant d’atteindre la capacité est prouvée, il reste a le trouver.
Pour des questions de simplicité de mise en ceuvre, les codes proposés et étudiés aujourd’hui
résultent d’une regle de construction explicite. Cependant, parce qu’ils ne sont pas aléatoires,
ils ont des propriétés asymptotiques moins performantes et n’atteignent pas la capacité de
Shannon. Ils sont néanmoins tres souvent utilisés dans des normes (GSM par exemple). Notons
que la tres récente découverte des Turbo-codes, a relancé tous ces débats en proposant un
code non plus seulement optimisé selon des criteres algébriques (et relevant ainsi de la classe
des codes construits de maniére explicite) mais aussi imitant le codage aléatoire en combinant
efficacement une contaténation de codes et un entrelaceur [5, page 197].

Dans la suite de nos travaux, nous nous intéresserons davantage a ces Turbo codes, méthodes
fort novatrices de [10], lorsque nous considérerons le Turbo-égaliseur (cf. Chapitres 3 & 4) puis
le récepteur Turbo-CDMA (cf. Chapitre 5).

Dans cette section cependant, nous nous intéressons aux codes binaires plus classiques. Nous
pouvons y distinguer deux grands groupes: les codes en blocs et les codes convolutifs (convo-
lutionnels, séquentiels ou récurrents). De nombreux ouvrages de références proposent d’excel-
lentes présentations du codage. Citons par exemple [28]. Quant a nous, nous présentons ici des
résultats, qui nous permettront de choisir parmi ces deux grandes classes de code.

1.2 Codes en bloc linéaires

1.2.1 Structure d’un code bloc

L’opération de codage est ici réalisée par I'association d’un bloc de k bits d’information avec
un mot de code composé de n bits codés, out n > k pour satisfaire a la condition de redondance.
Le code en bloc peut donc étre représenté par :

k n
am —A4{ code —A—— ¢

Fic. 1.1 — Codeur
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Le rendement d’un tel code binaire est défini par le rapport,

R=—.
n

Les mots du code sont de taille n et sont au nombre de 2*. Ils représentent donc un sous-
ensemble C de taille 2¥ de I'ensemble de tous les n-uplets binaires possibles.

Le décodage d’un tel code consiste a trouver le mot de code le plus vraisemblable au message
recu r. Nous nous intéressons dans cette these aux récepteurs appliqués aux transmissions
radiomobiles et dans ce cas, un modele possible est celui du canal sans mémoire a bruit additif
gaussien. Avec I'hypothese d’un tel canal, le mot de code le plus vraisemblable est le mot de
code ¢ le plus proche du mot recu r au sens de la distance euclidienne:

¢ = arg mingeccydp(r, c). (1.1)

Rappelons que si le canal est binaire sans mémoire symétrique, la regle de décodage dépend
alors de la distance de Hamming [28, page 223]:

¢ = arg ming.ccydp(r, c). (1.2)

Cependant, le cas du canal binaire symétrique est tres particulier et nous préférons le cadre
d’un canal gaussien sans mémoire, qui s’applique au cas des transmissions radiomobiles.

1.2.2 Critere d’optimisation d’un code bloc

D’apres la regle de décodage (1.1), la distance euclidienne entre les mots du code s’avere
étre un parametre pertinent pour mesurer I’aptitude d’un code a protéger des erreurs. Ainsi,
la distance minimale entre les mots du code devient un moyen d’évaluer les performances d’un
code:

dmm = min{c,c’gC},c;ﬁc’dE‘(c; C,).
Des lors, pour optimiser un tel code en bloc, il suffit de mazimiser cette distance minimale d,,;,.

Notons que cette distance minimale vérifie:

1.3 Codes convolutifs

1.3.1 Structure d’un code convolutif

Comme pour les codes en bloc, les codes convolutifs sont régis par une relation entrée/sortie
qui associe (a chaque coup d’horloge) k bits d’information & n bits codés formant ainsi un
mot de code. En revanche, cette relation utilise un effet de mémoire car le codeur est composé
d’un registre a décalage de K blocs, ou chaque bloc contient k& bits. A chaque coup d’horloge,
K — 1 blocs sont décalés et un bloc de £ nouveaux bits d’information alimente le registre. K
est appelée la longueur de contrainte et K — 1 la mémoire du code.

Il existe différents types de codes convolutifs. Le code est systématique lorsque les k bits sont
recopiés parmi les n bits codés et non systématique sinon. La Figure 1.2 présente I'exemple
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d’un tel code systématique avec k = 1, n = 2 et K = 7. Chaque boite représente une mémoire
de 1 bit, olt D est une variable correspondant & I'opérateur retard. D équivaut & z~! dans
la transformée en z [28, page 243| tel que: D"a,, = a,, ,. Puis, les bits codés sont obtenus
par addition modulo 2 des bits d’information. Ces additions sont définies par des polynomes
fonction de D et appelés polynomes générateurs du code. En général, ces polynomes sont définis
en octal. Ainsi, dans notre exemple les polynomes valent :

g = [1000000] = 100(op) = Comit = Gi(D)am = ay,
g = (1111001 = 1Tl oy = Gm = Ga(D)an = (1+D+D*+ D+ D)ay,
® COm+l
am D D D D D D
® Coy

Fi1G. 1.2 — Codeur systématique non récursif (k=1,n=2 K =7).

1.3.2 Critere d’optimisation d’un code convolutif

Comme dans le cas des codes en bloc et pour un canal gaussien sans mémoire, les performances
a fort rapport signal a bruit des codes convolutifs sont déterminées par une distance minimale,
qui est appelée distance libre d ... (pour free distance) de maniere a la distinguer de la distance
minimale définie plus haut et relative aux codes en bloc.

La distance libre d’'un code convolutif est la plus petite distance de Hamming qui existe entre
deux chemins qui divergent et convergent vers le méme état. De plus, les codes convolutifs étant
linéaires, cette distance libre est aussi égale au poids minimal des chemins qui divergent depuis
un méme état et convergent vers le méme état [28, page 253]. Aussi, les codes convolutifs sont
construits de maniere a maximiser cette distance libre.

Ainsi, pour obtenir de meilleures performances, il faut augmenter sa distance libre. Une
premiere approche consiste a augmenter la longueur de contrainte ce qui s’accompagne d’un
accroissement de la complexité du décodage. Une autre méthode consiste a considérer des
codes non-systématiques. En effet, un résultat classique est que les codes non-systématiques
(et non-récursifs) ont de meilleures performances a fort rapport signal & bruit que les codes
systématiques (et non-récursifs), puisque leur longueur de contrainte est plus grande [74, page
251]. L’un des codes convolutifs non-systématiques de longueur de contrainte K = 7, de rende-
ment R = 1/2 et maximisant cette distance, qui vaut alors dy... = 10 est représenté a la Figure
1.3 et défini [56, page 493]. Ce code a pour polynomes générateurs

(14 D*+ D?+ D° + D%ay,
(1+ D+ D?> + D3 + D%a,,

g1 = [1011011]:133( — Comt1 = Gl(D)CLm

g = [1111001] =171

octal)
—  Com = G2 (D)am

octal)

En revanche, les codes non-systématiques présentent de moins bonnes performances que leurs
concurrents systématiques a faible rapport signal a bruit.
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® oyl

L ] C

2m

Fi1G. 1.3 — Codeur non systématique non récursif (k=1,n=2,K =7).

® Comt1
am D D D
® Com

Fi1c. 1.4 — Codeur systématique récursif (k=1,n=2K =17).

Berrou & Glavieux proposent dans [12] une alternative intéressante entre les deux précédents
codes: le code récursif systématique. En effet, dans le code (Figure 1.3), il n’y a pas de retour de
la sortie des registres vers ’entrée du codeur. Ce type de code est appelé non-récursif. A partir
de ce code, il est possible de construire une version récursive en divisant chacun des polynomes
par G5(D) par exemple (cf. Figure 1.4). Ceci ne change pas les propriétés algébriques du code.
Ainsi la distance libre reste inchangée et vaut toujours 10. Mais comme nous ’avons rappelé en
introduction (cf. paragraphe 1.1), les seules propriétés algébriques ne suffisent pas a déterminer
un bon code et cette structure récursive permet d’obtenir de meilleures performances a faible
rapport signal a bruit (RSB) comme le montre la Figure 1.5, tout en maintenant les mémes
performances a fort RSB.

Notons de plus, que pour un code convolutif on peut avoir:
dfree Z n,

alors que la distance minimale d’un code en bloc est bornée par n — k (cf. Equation 1.3).

1.4 Choix d’une classe de codes

Nous souhaitons présenter dans cette partie les principales raisons qui nous ont permis de
choisir entre les codes bloc et les codes convolutifs. Ces raisons reposent essentiellement sur la
facilité a réaliser un décodage pondéré.
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—— sans codage

— - code récursif systématique K=7
- code non systématique K=7

TEB

é/N 'I6
/N, utile

Fi1c. 1.5 — Performances des codes récursif systématique et non-systématique de mémes ca-

ractéristiques: k =1,n=2,K =T7.

1.4.1 Définition du % utile

Les performances de tout récepteur sont évaluées en fonction des caractéristiques du canal de
transmission : a savoir sa largeur de bande mais aussi le rapport signal a bruit de la transmission.

Considérons un signal émis dans une bande de fréquence B aprés mise en forme (demi-
Nyquist) avec une puissance S. Le canal de transmission ajoute un bruit gaussien complexe de

densité spectrale Ny (cf. Figure 1.6).

s

B

Ny

Fi1G. 1.6 — Spectre du signal utile et du bruit.

Le rapport signal a bruit (RSB) dans la bande utile est

S
NoB

RSB =

Soit E, transmis 1'énergie par bit transmis z.e.
Y

1
Eb, transmis — 55 = SThit transmis’

ol D est le débit de bits transmis. Des lors, nous pouvons écrire le rapport

fonction du RSB, du débit transmis D et de la bande de fréquence utilisée B :

E, transmis _ S B _ S
Ny NoB D NyD’
——
RSB

(1.4)

E b, transmis

No

en
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Afin de comparer les codes entre eux, il est important de définir une énergie par bit utile ¢.e.
par bit d’information :

Thit + i Eb, transmis
Eb, utile = S7Thit utile = ' Sz%msmls = R : (1.5)

Pour simplifier les notations, comme les bits transmis correspondent aux bits codés, nous notons
E, = Eb, transmis- Quant a I'énergie par bit utile Eb, utile> Dous la notons Ej,. Aussi, nous
obtenons le résultat classique [56, page 436]:

E 1FE
b e (1.6)

No RNy
Aussi, en représentant les performances d'un code en fonction de f;—’; qui ne dépend pas du
rendement du code, il est alors possible de comparer des codes avec des rendements différents.

1.4.2 Criteres de comparaison et choix

Dans la Turbo-égalisation [43], sujet de cette theése, le décodeur ne fournit pas seulement une
estimation des bits d’information mais aussi une information pondérée relative aux bits « re- »
codés du fait de la structure itérative. En effet, le gain est substantiel lorsque le décodage a lieu
a entrée pondérée et non entrée décidée [28, page 257]. Il en est de méme pour 1’égaliseur des
itérations p > 1, qui gagne a étre alimenté par des sorties pondérées du décodeur.

L’algorithme de décodage de Bahl et al. [3] fournit une information pondérée fiable de chaque
symbole sous la forme d’une probabilité a posteriori:

P(a,, = 1|r) et P(a,, = 0|r) (1.7)

ol a,, est le bit utile qu’on cherche a estimer et r la séquence bruitée recue. Pour tout code
pouvant étre mis sous forme de treillis, cet algorithme également appelé algorithme de décodage
selon le mazimum a posteriori (MAP) fournit les probabilités 1.7. Notons que les codes convo-
lutifs [25] comme les codes en blocs linéaires [79] peuvent étre écrits selon une structure treillis.
Ainsi, tant que les codes convolutifs étaient les seuls codes a pourvoir étre mis sous forme de
treillis, ils étaient supérieurs aux codes en blocs car ils étaient les seuls codes a pouvoir étre
décodés de maniere optimale par I'algorithme de Viterbi, ce qui n’est plus vrai depuis 1978.
Aussi, les raisons qui nous ont amenées a préférer les codes convolutifs sont plus historiques
que objectives. L’algorithme MAP a été originellement proposé pour les codes convolutifs [3]
et d’autre part les codes en blocs linéaires présentent la difficulté supplémentaire d’avoir un
treillis qui varie au cours du temps. D’autre part, nous avons repris la démarche des chercheurs
de P'ENST Bretagne. Les Turbo-codes ont d’abord été inventés avec des codes convolutifs [10]
et seulement ensuite avec des codes en blocs [57]. De plus, nous partions des travaux de C.
Laot, qui considérait des codes convolutifs.

Nous considérons donc ici les codes convolutifs. De plus, fort des résultats précédents sur
les codes convolutifs (cf. paragraphe 1.3.2), nous avons choisi le plus performant (a complexité
égale i.e. a longueur de contrainte égale et & méme nombre de bits d’information k) a savoir un
code récursif systématique. Cependant, les analyses et algorithmes que nous avons considérés
se transposent aisément au cas de codes en blocs. Dans ce travail, nous n’avons pas chercher a
optimiser le choix du codeur.
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1.5 Performances asymptotiques des codes convolutifs

Dans cette partie, nous rappelons les grandes lignes de la démonstration tres classique du
calcul des performances d’un code convolutif & entrée pondérée [56, page 486]. Nous considérons
ici le cas d’une modulation de phase binaire (ou BPSK, Binary Phase Shift Keying) ou la
démodulation est cohérente. Ce résultat sera utilisé dans la section 4.2 pour calculer des bornes
de récepteur d’égalisation et de décodage conjoints.

1.5.1 Performances sur le canal additif blanc gaussien non codé

Nous rappelons tout d’abord que, dans le cas d’'une modulation binaire transmise sans codage
sur un canal a bruit additif blanc gaussien (BABG), [56, page 258] montre que la probabilité

d’erreur est:
2FE,
P = 1/_ 1.8
b,BABG Q ( N() > ) ( )

+2

1 ptoo

avec

1.5.2 Fonction de transfert et performances d’un code convolutif

Avant d’évaluer les performances du code convolutif, il nous faut tout d’abord introduire la
fonction de transfert du code T'(D, N). Nous ne souhaitons pas ici « re- » démontrer cette
fonction mais plutot en proposer une interprétation.

La fonction de transfert du code T'(D, N) décrit toutes les séquences possibles d'un code
qui partent d'un état et reviennent au meéme. De ce fait, comme nous le montrons ci-dessous,
ce polynome permet d’obtenir une borne supérieure de la probabilité d’erreur en sortie du
décodeur lorsque la probabilité d’erreur d’un symbole entrant est D.

Comme les codes convolutifs sont linéaires, sans perte de généralité, nous pouvons calculer
cette probabilité d’erreur en considérant que la séquence transmise est la séquence tout-0. Des
lors toute séquence divergeant et convergeant vers 1’état 0 est une séquence d’erreur. L’ensemble
de ces séquences sont schématisées dans le diagramme d’état [56, page 477].

Chaque branche du diagramme représente la transition entre deux états et correspond a un
mot codé de poids d (i.e. qui contient d bits erronés valant 1). Cette branche est alors indicée par
D?. Finalement, un chemin est ’accumulation de ces branches et on lui associe la multiplication
des contributions de chaque branche. Ceci car la probabilité d’erreur entre 2 séquences codées
distantes de d peut étre bornée par D? avec D = e "%/No [56 page 487], on E,/Ny est défini
Section 1.4.1 et ou R est le rendement du code.

En effet, d’apres (1.8), la probabilité d’erreur résultant de la comparaison 2 & 2 de 2 séquences
codées d’énergie binaire F, et différant en d bits vaut:

2F, 2F _ By
Py(d) = Q (\/ N d) =@ (V W;Rd> <e M= DY s

T (D, N) décrit toutes les séquences possibles du code divergeant et convergeant vers le méme
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état : .
T(D,N)= Y a4DN/®
d:dfree
avec ag4 le nombre de chemins de poids d et f(d) le nombre de bits d’information erronés (i.e.

valant 1).

Le calcul du polynome se fait alors a partir du diagramme d’état du code, qui dénombre
toutes les séquences possibles. La Figure 1.7 présente ce diagramme pour le code de rendement
1/3, de longueur de contrainte 3 et de polynomes (4,5,7).

T \l
I \
e - - = - --& — ® >

Fic. 1.7 — Diagramme du code

La probabilité d’erreur en sortie du décodeur est alors bornée :
s E
b

PBABG code < Z aqQ) 2—R.d
d:dfree NO

Il s’agit bien d’une borne car les différents événements dans P5(d) ne sont pas indépendants et
la somme est réalisée avec d — oo alors qu’en pratique les tailles de bloc sont tronquées. La
probabilité d’erreur binaire en sortie du décodeur est bornée:

1 & E
Py BABG codé < z > aaf(d)Q ( 2ﬁchd> : (1.9)

d:dfree

1.5.3 Gain de codage

Le gain de codage est défini comme le gain asymptotique (i.e. a fort rapport signal a bruit)
qu'un code peut apporter par rapport a une transmission sans codage. Lorsque % tend vers
00, la borne définie dans (1.9) est dominée par le premier terme:

Ey
2—R.dtree | -
Q( Ny )

Cette nouvelle borne est a comparer avec la probabilité d’erreur binaire d’une transmission
non-codée (1.8). Le gain de codage est alors la distance en décibel entre les 2 courbes:

gain de codage = 101og;(Red free), (1.10)
et on a, a fort RSB:

Pb,BABG codé = Pb,BABg(RSB + gain de codage).
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1.6 Entrelacement

Un codeur est rarement utilisé seul. En effet, pour atteindre le gain de codage, il est important
d’utiliser un entrelaceur.

Lorsque le canal subit des évanouissements de type Rayleigh, ou bien lorsque le décodeur est
placé apres un égaliseur, des paquets d’erreurs surviennent et il est important de disséminer les
erreurs [56, page 468]. Ceci peut étre réalisé par ’entrelacement.

De plus, nous avons considéré ici des codes optimisés pour des canaux de transmissions, ou
les échantillons de bruit qui affectent les données codées sont décorrélés [56, page 484]. Si le
décodeur est placé apres un égaliseur, cette hypothese n’est pas vérifiée et le désentrelaceur
placé en amont du décodeur assure une certaine décorrélation du bruit. La décorrélation serait
parfaite si l'entrelaceur était de taille infinie et si la regle de lecture de l’entrelaceur était
aléatoire, conditions qui pour des raisons d’implémentation ne peuvent étre satisfaites. En
effet, la taille de la mémoire nécessaire est alors trop importante et I’entrelaceur apporte un
retard, qui ne peut étre indéfiniment grand dans une application temps-réel.

Néanmoins, la décorrélation du bruit en entrée du décodeur n’est pas une condition d’optimi-
sation du code mais plutot une contrainte imposée au décodeur, ce qui limite les performances
du code. En fait, il est possible d’intégrer dans le calcul de la distance une éventuelle corrélation
du bruit, comme [68] le propose pour I’égaliseur de Viterbi.

1.7 Conclusion

Dans le présent chapitre, nous avons présenté les codes dits algébriques, a savoir les codes en
bloc et les codes convolutifs. Nous avons ensuite présenté les propriétés de ces codes de maniere
a pouvoir les distinguer et choisir ainsi dans la suite de cette these une famille de codes. Notre
choix s’est porté sur les codes convolutifs, car les algorithmes de décodage a sortie pondérée sont
plus aisés pour ces codes dont le treillis est fixe, alors que le treillis des codes bloc varie au cours
du temps. Puis, parmi les codes convolutifs, nous avons choisi les codes récursifs systématiques,
qui, a complexité égale, donnent les meilleures performances. Enfin, nous avons montré que
le gain d’'un codeur de type algébrique dépend directement de la présence d’un entrelaceur,
celui-ci disséminant les erreurs qui arrivent par paquet a la sortie d'un égaliseur ou apres un
canal de Rayleigh.



27

Chapitre 2

De I’égalisation

2.1 Introduction

Dans le chapitre précédent, nous avons présenté le codage de canal en tant que technique
pouvant protéger voire corriger des erreurs dues aux perturbations apportées par le canal de
transmission. Cependant, il existe un type de canal appelé sélectif en fréquence et qui apporte de
I'interférence dite interférence entre symboles, que le décodeur ne peut pallier. Ces interférences
tres spécifiques sont compensées grace aux techniques dites d’égalisation.

Nous nous proposons, dans ce chapitre, de rappeler les caractéristiques d’un canal de trans-
mission sélectif en fréquence. Pour fixer les idées, nous présenterons deux applications, ou les
causes engendrant la sélectivité sont différentes. Puis, nous proposerons un modele discret de
canal sélectif, qui nous permettra d’introduire la problématique de I’égalisation numérique.
Nous attacherons une attention toute particuliere a la définition de ce modele, qui peut étre
équivalent a la transmission analogique et dans ce cas sans perte d’information (statistiques
suffisantes), ou bien avec perte d’information.

Fort de ce modele, nous pourrons alors présenter les grandes familles d’égaliseur. Nous pro-
posons ici une classification des égaliseurs selon la présence ou non d’une contrainte sur leur
structure, puis selon le critere d’optimisation choisie. Cette présentation nous semble impor-
tante, car elle nous permettra de comparer les égaliseurs utilisés dans les récepteurs Turbo aux
égaliseurs plus classiques, que nous présentons ici.

Une derniere partie plus originale sera consacrée a une étude de cas. Nous analyserons
différents canaux de transmission et proposerons une notion de difficulté a égaliser.

2.2 Le canal de transmission

Dans cette partie, nous souhaitons caractériser plus avant les perturbations que peut apporter
le canal de transmission.
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2.2.1 Modele du canal

Soit une séquence de symboles utiles d,, issus d’un alphabet de taille finie et émise a la
fréquence symbole 1/T:

d(t) =" d,6(t — nT,) (2.1)

Ce signal d(t) est alors transmis selon la chaine de la Figure 2.1. A I’émission, ce signal est
filtré par un filtre dit de mise en forme ou d’émission, de réponse impulsionnelle f,(¢) et de gain
complexe F,(f), puis son spectre est décalé en fréquence autour d’une fréquence centrale fo.

b(t)
d r Th
W5 }@{ c(/) %@{ o [

elfot e—ifut=¢o
FiG. 2.1 — Chaine de transmission numérique sur canal sélectif en fréquence.

Le canal de transmission supposé invariant dans le temps, est représenté par son gain com-
plexe C'(f) et ajoute un bruit blanc gaussien b(¢). Au niveau du récepteur, le signal est replacé
en bande de base puis filtré par un filtre de réponse impulsionnelle f,.(¢), filtre adapté au filtre
d’émission en bande de base (pour réaliser le partage optimal entre émission et réception [28,
page 61], qui maximise le rapport signal & bruit). Ensuite, le signal ainsi filtré est échantillonné
au rythme symbole 1/T; (ou & un rythme supérieur).

La relation qui lie le signal utile au signal recu dans le domaine fréquentiel est :

R(f) = H(F)D(f) + W(f), avec H(f) = Fo(f)Cu(f)F:(f) (2.2)

ou Cy, est le canal équivalent en bande de base et W(f) le bruit en bande de base filtré par le
filtre de réception. (2.2) s’écrit dans le domaine temporel :

r(t) = hxd(t) + w(t) = Z dih(t — jTs) + w(t).

J

Apres échantillonnage au rythme symbole et a l'instant optimal d’échantillonnage, on obtient :

'm = Z h]‘dn_]‘ + wy,. (23)
J

un modele discret du canal de transmission. Notons que les échantillons w, sont supposés
décorrélés car issus (en général) d’un filtre demi-Nyquist en cosinus surélevé (F.(f)).

Les canaux que nous considérons ici ont une atténuation non-constante dans la bande utile
et/ou un déphasage non-linéaire. Ils appartiennent a la classe des canauzx sélectifs en fréquence,
que nous caractérisons plus avant dans la section suivante et leur réponse impulsionnelle contient
plusieurs coefficients non nuls. Selon le modele (2.3), un échantillon regu contient la contribu-
tion du symbole d’intérét sous la forme hod, mais aussi la contribution d’autres symboles qui
représente 'interférence entre symboles (IES).

Egaliser c’est donc retrouver le symbole d,, a partir des échantillons r, i.e. s’affranchir des
effets de l'interférence due au canal de transmission.
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2.2.2 Canaux sélectifs en fréquence

Considérons une modulation numérique binaire dont le temps symbole est 7. Pour conclure
a la sélectivité en fréquence du canal, il faut comparer ce temps symbole a la donnée critique
qui permet de caractériser un canal et qui s’appelle I’ étalement temporel du canal T,, [56, page
763] (delay time spread ou multipath spread dans le cas d’un canal discret). Nous supposons
dans la suite le canal invariant dans le temps.

Il existe différentes définitions pour cet étalement. Ainsi, si le canal est spéculaire, I’étalement
temporel du canal T, n’est autre que la longueur de la réponse impulsionnelle i.e. 1’écart
temporel entre I'instant d’arrivée du premier trajet et celui du dernier. Le canal est dit sélectif
en fréquence si T,, > Tj.

En revanche, si le canal n’est pas spéculaire, la définition précédente ne peut étre appliquée.
Il existe alors une définition qui consiste a prendre ’écart type des retards en prenant comme
densité de probabilité, I'énergie moyenne des trajets [72, page 48]|. Dans ce cas, nous notons
I’étalement temporel TEMS ot RMS signifie root mean square. Ainsi, TRMS donne lintervalle
temporel, ou I'énergie du canal est non négligeable, ce qui permet de s’affranchir des faibles
coefficients de la réponse impulsionnelle. Le canal est alors dit sélectif en fréquence si T, < TRMS,
Si, T > TEMS (on prend en général Ty > 10 TRMS [46]), alors il ne lest pas.

Channel Impulse Response Channel Frequency Response

Power density Power density

flat fading

long delays

L o o req. selective fading

t frequency
excess delays (relative to bandwith)
(relative to symbol rate)

Fi1Gc. 2.2 — Caractérisation d’un canal sélectif en fréquence.

Pour 'interprétation fréquentielle du canal sélectif en fréquence, nous introduisons la notion
de bande de cohérence qui est environ l'inverse de 1’étalement temporel : (Af), ~ 1/T,,. D’autre
part, la modulation numérique linéaire est caractérisée par la bande du signal utile, dont I'ordre
de grandeur est 1/T; [56, pages 204-209]. Alors, si 1/Ts > (Af)., le canal est dit sélectif en
fréquence. Si 1/Ts; < (Af), le canal est dit a évanouissement plat ou flat fading.

La Figure 2.2 présente ces notions d’étalement temporel et de bande de cohérence et montre
un cas de canal sélectif en fréquence et un autre cas de canal a évanouissement plat.

Notons que la sélectivité en fréquence résulte de I’observation de la fonction de transfert du
canal de transmission mais ne décrit pas la cause qui crée cette sélectivité. Nous présentons
donc ci-dessous deux exemples différents de cas de sélectivité.

2.2.2.1 Transmission filaire

Dans le cas de transmission filaire, le support de transmission est par construction a bande
limitée i.e. (Af), est bornée. Aussi, lorsqu’on cherche & transmettre a débit 1/7T élevé (cas de
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la norme ADSL par exemple), nous obtenons alors (Af). < 1/T; et le canal est bien sélectif
en fréquence.

Ainsi, la limitation résulte ici de la nature du support de transmission a bande limitée et du
débit élevé envisagé.

2.2.2.2 Transmission sans fil

Dans le cas des transmissions sans fil et plus particulierement hertziennes, le canal de trans-
mission analogique est multitrajets par nature. Ainsi, pour des communications dans la bande
HF (3-30 Mhz), le signal émis se réfléchit sur Iionosphere. De part les irrégularités de cette
couche ionosphérique, la réponse impulsionnelle contient en général 2 a 3 trajets espacés de 1
a 10 ms. Avec un débit binaire de 2400 Bd, le temps symbole vaut T ~ 0.4ms et avec T, = 1

a 10ms, le canal est bien sélectif en fréquence car g—m ~ 40 a 400.

En revanche, pour les transmissions VUHF comme les communications radio-mobiles (900-
1800 MHz), le signal transmis subit des réflexions (batiments, ...) multiples (cf. Figure 2.3). En
milieu urbain par exemple, la réponse impulsionnelle s’étale sur 5 a 6 temps symbole T et le
canal est bien sélectif en fréquence.

Aussi, la limitation ne réside pas dans la bande mais dans la présence intrinseque de multi-
trajets (i.e. T,, >>). Aussi, lorsqu’on cherche a transmettre a haut débit, on a T,, > T; et le
canal est bien sélectif en fréquence.

,,
L
,
0.0 0
,

)
0 og

Fic. 2.3 — Transmission sans fil et réflexions causant des multitrajets.

2.2.3 Modele discret équivalent du canal et statistiques suffisantes

Fort du modele discret défini en (2.3), une question légitime se pose désormais: I’ensemble des
échantillons {r,} contient-il toute I'information du signal r(¢) utile a la détection des symboles
d,? Dans l'affirmative, ’ensemble {r,} constitue un résumé ezhaustif [75, page 8] (ou des
statistiques suffisantes [74, page 55]) de l'information contenue dans r(t).

Cette notion de statistiques suffisantes est donc fondamentale car elle assure que I’échantillonnage
n’occasionne aucune perte d’information. Il nous parait donc important de préciser plus avant
cette notion.

Notons que cette notion dépend directement de l'instant et du rythme d’échantillonnage,
mais aussi du traitement utilisé au cours de la réception apres échantillonnage.

Ainsi, Forney montre dans [24] que, pour le récepteur de Viterbi, optimal au sens du maximum
de vraisemblance par séquence, les échantillons de sortie du filtre adapté au canal et a ’émission,
blanchi! et au rythme symbole 1/T, constituent des statistiques suffisantes. Puis, en 1974,

1. Le blanchiment est réalisé & ’aide du filtre résultant de la factorisation forte de ’autocorrélation associée
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Ungerboeck [68] montre que la sortie du filtre adapté (i.e. adapté a f.(¢) et au canal en bande
de base ¢y(t)) au méme rythme symbole 1/T suffit pour ce méme récepteur.

Dans le cas de 1'égaliseur DFE (decision feedback equalizer), Belfiore & Park montrent dans
[8], que le filtre avant optimal (avant échantillonnage) est le filtre adapté blanchi? suivi d’un
échantillonnage au temps symbole T, si le critere utilisé est Zero Forcing et si le nombre de
coefficients du filtre retour tend vers l'infini. Ce filtre adapté blanchi fournit donc aussi des
statistiques suffisantes.

Il est alors possible de se donner un modele de canal discret équivalent, proche de (2.3):

Tn = Z fjdn,]‘ + wWy,. (24)
J

mais ol f contient les filtres d’émission et de réception, le canal de propagation et son filtre
adapté (i.e. Pautocorrélation du canal) et éventuellement le blanchiment du bruit.

Notons que le traitement par filtre adapté au canal de transmission n’est en général pas
effectué car il nécessite la connaissance analogique de ce canal. En revanche, un traitement
équivalent (i.e. sans perte d’information) peut étre effectué numériquement mais & un rythme
d’échantillonnage plus élevé [44, page 482]. Ces égaliseurs sont dits fractionnés. Dans cette
these, nous nous placerons plutot dans le cas ou aucune de ces opérations n’est effectuée : pas de
filtre analogique adapté (éventuellement blanchi) et échantillonnage au rythme symbole. Nous
considérerons donc le modele (2.3). Ainsi, nous nous donnerons des réponses impulsionnelles
hj, qui ne correspondent pas a des filtres adaptés ni a des filtres adaptés blanchis.

De plus, nous supposons les processus aléatoires d,, et w, centrés, stationnaires fortement,
identiquement distribués et blancs, de puissances respectives o3 et 2. Le bruit w, est supposé
de loi gaussienne et indépendant de d,,. Notons que ce modele n’est pas toujours a statistiques
suffisantes (sauf si le canal analogique en bande de base a des trajets espacés exactement d’un
temps symbole) et qu’alors nous ne serons pas en mesure de quantifier la perte d’information.

Nous nous donnons dans la suite le modele discret du canal:
L
rn =Y hjd,_j+w, < R(z) = H(z)D(z) + W (z). (2.5)
5=0
ou h définit une réponse impulsionnelle de taille L et w un bruit blanc gaussien.

Pour la suite, nous introduisons ici la factorisation forte de I'autocorrélation du canal H(z)
en fonction du filtre causal stable h, (z) d’inverse causal stable.

Th(z) = H()H* (i> — H.(2)H" <i> | (2.6)

z* z*

H, (z) est un filtre causal & minimum de phase.

2.3 Présentation des égaliseurs

Considérons le modele discret d’un canal de transmission (2.5). Ce modele fournit une relation
entrée/sortie entre les symboles émis d,, et les échantillons recus r,. L’égalisation est I'opération

a Fe(f)cbb(f)'

2. Le méme traitement que [24].
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qui consiste a retrouver la séquence d,, a partir de la séquence r,. Pour ce faire, un égaliseur
optimise un critere donné.

Parmi les égaliseurs classiques existants, nous pouvons distinguer deux familles d’égaliseurs.
Les premiers optimisent un critére sans aucune contrainte relative a la structure (cf. Section
2.3.1). En revanche, les seconds s’imposent une structure (cf. Section 2.3.2) souvent a base de
filtres. Dans tous les cas, nous supposons disposer d’une séquence d’apprentissage suffisamment
longue pour estimer la réponse impulsionnelle du canal {h;} de taille finie. Dans ce qui suit,
nous supposerons le canal connu.

2.3.1 Egaliseur 2 structure non-imposée

Lorsqu’aucune contrainte structurelle n’est imposée a 1’égaliseur, il est alors possible de
résoudre le probleme de ’égalisation au sens du Mazimum a posteriori (MAP) i.e. trouver
un estimateur des symboles émis connaissant les échantillons regus. Il est alors possible de dis-
tinguer deux criteres MAP. Lorsque ce critere est défini par séquence, il conduit a 1’algorithme
de Viterbi [24, 25]. En revanche, §’il est par symbole, I’algorithme obtenu est 1’algorithme dit
de Bahl et al. ou aller-retour (pour Forward-Backward) [3, 76].

2.3.1.1 Maximum a posteriori par séquence

Nous présentons ici le célebre algorithme de Viterbi qui minimise la probabilité d’avoir une
erreur dans la séquence décidée [24] et que nous appelons la probabilité d’erreur séquence.

L’étape préalable a I’algorithme de Viterbi proprement dit est le filtrage des échantillons
recus. Considérons le modele discret du canal 2.5, ou le filtrage adapté blanchi analogique n’a
pas été réalisé (cf. Section 2.2.3). [44, page 481] propose de remplacer le filtre analogique optimal
par le filtre numérique apres échantillonnage au temps symbole:

1 1
H (%)
Notons que ce filtre est, a un facteur de normalisation pres h., le filtre avant de ’égaliseur
DFE avec critere forcage a zéro présenté Section 2.3.2.2.1. Il contient le filtrage adapté au canal

avec H* (i) mais aussi le blanchiment du bruit avec e E Iy ou H, est la factorisation forte
+

2%

z*

de l'autocorrélation du canal H(z):

H(:)H (?) — H,(:)H: (?) .
A la sortie de ce filtre, nous obtenons:
L
Zn = hyjdn_j+ b, & R(z) = Hi(2)D(2) + B(z), (2.7)

J=0

ol b, est un bruit gaussien (car issu du filtrage de w, lui-méme gaussien) et blanc grace au
blanchiment. Notons que le blanchiment n’est en général pas utile car ’algorithme de Viterbi
peut intégrer une corrélation du bruit, comme le montre [68]. En revanche, si I'on souhaite
réduire le nombre d’états du treillis comme dans [21] en traitant les derniers trajets de la
réponse impulsionnelle par un DFE, il est alors indispensable de concentrer I’énergie en début de
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réponse impulsionnelle, ce qui est réalisé a 1’aide du blanchiment, grace auquel la concaténation
du canal et du filtre avant devient H, (z) un filtre & phase minimale.

En fait, I’algorithme de Viterbi, comme nous le présentons ci-dessous, utilise la diversité
apportée par les différents trajets de la réponse impulsionnelle. Aussi, 'opération de filtrage
préalable n’est pas nécessaire sauf si nous envisageons de réduire la taille du treillis [21].
C’est pourquoi dans la suite nous prenons le modele non filtré (2.5) plutét que (2.7). No-
tons néanmoins qu'un simple changement de variable permet d’utiliser le modele (2.7), avec ry,,
h; et w, qui deviennent alors respectivement z,, hy; et b,.

2.3.1.1.1 Décomposition du critere

Relativement au canal (2.5), nous définissons o, un état a 'instant n. Cet état est ’ensemble
des symboles « passé », utiles au calcul de I’échantillon r,, soit (d,_1 - - - dp,_,). La transition &, en
revanche, contient tous les symboles utiles au calcul de r,, soit (d,, - - - d,_1). Ainsi la transition
n’est autre que la concaténation de I’état o,, et du symbole courant d,,. Nous supposons de
plus, que nous disposons d’une séquence d’échantillons regus de taille N +1 r = (ro---ry),
qui correspond a I’émission de la séquence de symboles d = (dy---dy_1 1) dont les états de
départ et d’arrivée sont connus du récepteur et fixés arbitrairement a I'état « tout —1 ». Ces
définitions sont résumées dans le Tableau 2.1.

on = (dp_y-+dy_1) un état
&n = (dy - dn_r) une transition
d=(--—1,do---dy_f—1,—1---) | séquence émise
r=(ro--ry) séquence regue

TAB. 2.1 — Définition des états et transitions pour un canal sélectif en fréquence.

Egaliser au sens du MAP par séquence revient a chercher la séquence :

~

d = arg Jax, P(dr), (2.8)

ou D est Palphabet des symboles d,,. En appliquant la regle de Bayes et parce que P (r) est
indépendant de d, on obtient :

~

d =arg max P (r,d)= arg max, P(r|d)P(d).
o

deDNfL

Ainsi, chercher la séquence optimale au sens du MAP est équivalent a chercher la séquence qui
maximise la probabilité jointe. Comme le bruit de la transmission w, est blanc:

N
P (xr|d) = [] P (ra|d)
n=0
Puisque la dépendance de r, est limitée a (d, - dn—1) = (0p11,0,) d’apres le modele (2.5),
nous obtenons: N
P(rld) =[] P (rnlont1,0n) -
n=0

De plus, les états forment un processus Markovien (par définition) et

P(d) =[] P (ons1lon)-

n=0
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Des lors,
N N
der%a]LV>ELP(r, d = deI%&]LgEL };[OP(TM%H,%)?EOP(Un+1|0n)

N
= MgmL—MP&ﬁﬂzdgggZ;M&) (2.9)
ou AN(&,) = —InP (0p41]|0n) —InP || &, (2.10)

N -~ 2 [~

A R On+1,0n .
B

Ainsi, le critere MAP séquence est équivalent & la minimisation d’'une somme de métriques
élémentaires \(&,) (2.9), qui se décomposent elle-mémes en deux termes (2.10). Le premier terme
A contient une information a priori sur la source. En revanche, B caractérise la vraisemblance
du symbole recu r,. Notons que lorsque les symboles émis sont équiprobables, A est constant
et peut donc étre retiré de la minimisation. Puis, I'algorithme de Viterbi maximise alors la
vraisemblance de la séquence recue, ce qui a conduit a nommer 1’algorithme de Viterbi comme
I'estimateur séquence au sens du Maximum de vraisemblance [56, page 584] et [24].

Notons également, que dans ce cas, il n’est pas nécessaire de calculer toute la vraisemblance :

N
—InP |7, \{n/ => (111(7T012”) +

n=0

[lrn = % hjdnj||2>

2
Uw
On+1,0n

olt nous considérons un bruit complexe de variance o2. En effet,

N
argder%z}v)EL_lnP T”| éﬁ/ = argdergévn_anz:OHrn_Zh]‘dn*jHQa
On+1,0n

N
= arg min, 3 15 by = 2R (i by ).

Ainsi, la suppression de la constante A et la simplification de la vraisemblance fournit la mini-
misation :

N N
arg min > \(&,) = arg derggvn_L SIS hydnj||” — 2R (r;(z hjdn,j)) .
n=0 n=0

deDN-L

Cette derniere expression permet de réduire significativement le nombre d’opérations. En ef-
fet, pour chacune des transitions &, nous pouvons calculer préalablement || Y h;d,_;||* et
(X" hjdn—j). Alors, il suffit d’'une multiplication et d’une addition pour obtenir une métrique
A(&,). De plus, nous évitons P'estimation de la puissance du bruit o2, [45].

2.3.1.1.2 Algorithme de Viterbi

La complexité du traitement qui minimise la métrique (2.9) réside en le tres grande nombre de
séquence & considérer soit card(D)N L, ot card(D) est la taille de 1’alphabet D des symboles d,,.
L’algorithme de Viterbi consiste a réduire de maniére astucieuse cette complexité de card (D)N L
a card(D)L, en calculant de maniere récursive le critere (2.9), que nous cherchons & minimiser.
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Fi1G. 2.4 — Treillis pour un canal de longueur L = 2 et pour une modulation binaire.

Le canal (2.5) est représenté sous forme de treillis grace aux états et transitions définies dans
le Tableau 2.1.

Soit un état particulier a 'instant n et noté o,,. Il existe un grand nombre de chemins dans
le treillis qui menent a cet état. Parmi ces chemins, nous définissons le survivant comme celui
de métrique cumulée minimale et valant :

[(o,) = min nz_: A(&k)-

{chemin menant en oy, } =0

Pour chaque état o,, on définit un tel survivant et sa métrique associée.

A Pinstant n + 1, considérons un état particulier noté o,1. Il existe exactement card(D)
transitions &, 1 qui menent d’un état a 'instant n vers notre état particulier o, ;. Les métriques
associées a chacune de ces card(D) transitions ont pour métrique :

A&ns1) = T(on) + A&n)-

Le survivant associé l'état 0,1 est le chemin de métrique minimale:

P(on41) = min Aént) = min (C(on) + A(&n)) -

{transition &,1 menant en oy,41} {transition £, 41 menant en oy, 41}
(2.11)

Notons que cette minimisation (2.11) nécessite le calcul de card(D) fonctions \(&,) et que nous
devons poursuivre cette minimisation pour chacun des états 0,41 au nombre de card(D)*".
Finalement, nous calculons exactement card(D)* fonctions A(&,) et ce pour chaque symbole d,,
au nombre de N — L. C’est exactement ici que s’opere la réduction de complexité. Dans (2.11),
la minimisation nécessite le calcul de card(D)N L x (N +1) fonctions \(&,) et card(D)N L' x N
additions pour l’estimation de la séquence de N — L symboles. Soit, en considérant N > L et
en négligeant 'addition par rapport au calcul de (&), environ card(D)¥ calcul de A(&,) pour
chaque symbole & comparer aux card(D)” obtenus ci-dessus grace au calcul récursif.

Pour obtenir finalement la séquence de symboles, nous nous plagons au niveau du dernier état.
Si I’état d’arrivée est connu (on dit dans ce cas que I'on ferme le treillis), et nous choisissons la
séquence de symboles correspondant au survivant i.e. au chemin de métrique cumulée minimale.
En revanche, si le treillis est ouvert (état d’arrivée non connu), il faut choisir pour dernier état
I’état de métrique cumulée minimale et son survivant fournit la séquence optimale au sens du

MAP.



36 CHAPITRE 2. DE L’EGALISATION

Notons qu’en général, il n’est pas nécessaire d’attendre 1’état d’arrivée pour décider un sym-
bole. En effet, en considérant les chemins dans ’ordre du temps décroissant, tous les chemins
convergent apres 2 a 3 fois la taille du canal L [9] voire méme 4 a 5 fois. Ainsi, ayant calculé les
métriques a l'instant n, nous pouvons alors décider le symbole de I'instant n — 3L, ou n — 3L
pour plus de sécurité.

2.3.1.1.3 Performances théoriques de I’algorithme de Viterbi sur canal gaussien

Les performances de I'égaliseur de Viterbi sur un canal sélectif en fréquence et a bruit additif
gaussien sont déterminés par la distance minimale de ce canal notée d,in canal €. 1a plus petite
distance entre toutes les séquences filtrées par le canal de réponse impulsionnelle finie. [56, page
598]et [24, 25] montrent que la probabilité d’erreur binaire est asymptotiquement :

E d?,
Py vitervi = Q (\l 9> _mincanal ) : (2.12)

2
NO dmm BABG

Ce résultat est a comparer avec les performances d'un signal non codé binaire sur un canal
non dispersif & bruit additif gaussien (1.8) cf. Section 1.5.1. Apres comparaison, nous pouvons
définir la perte du canal comme la distance asymptotique en dB entre les deux courbes:

d2,;
perte canal = 10 log;, (C;’Q“"iBABG> . (2.13)

min canal

A fort RSB, nous pouvons alors écrire :

Pb,Viterbi = Pb,BABG(RSB - perte Canal).

2.3.1.2 Maximum a posteriori par symbole

Afin d’améliorer les performances des récepteurs, il est aujourd’hui admis d’utiliser le décodage
a entrée pondérée plutot que décidée. En effet, dans le cas d’une modulation binaire transmise
sur un canal a bruit additif gaussien, le gain apporté par le décodage a entrée pondérée est
d’environ 2 dB par rapport au décodage a entrée pondérée [56, page 507]. Aussi, les égaliseurs
a sortie pondérée (ou douce pour soft) bénéficient d’un intérét tout particulier.

Il existe de nombreuses versions pondérées de I'algorithme de Viterbi, qui proposent d’estimer
le logarithme du rapport de vraisemblance [4, 32, 11]. Nous avons choisi ici I’algorithme optimal
au sens du MAP par symbole [3], que nous présentons ci-dessous. Notons que [76] propose une
simplification du nombre de mémoires utilisées de ce méme algorithme.

2.3.1.2.1 Décomposition du critere
Le but de l'algorithme de Bahl et al. [3] est de fournir une estimation de la probabilité a
posteriori d’'un symbole :

P(d,=a,r),a €D, (2.14)

avec les notations du Tableau 2.1.
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Op = (danvdnfl)
-1 -1

passé transition futur

Fi1Gc. 2.5 — Explication de ’algorithme MAP.

2.3.1.2.2 Algorithme de Bahl et al.
Considérons le treillis défini Figure 2.4. Notons M = card(D)’ le nombre d’états possibles
(M = 4 sur la Figure 2.4, card(D) = 2 et L = 2) et placons nous a 'instant n.

Quelque soit ’état o, = (dp_1---d,_1), le symbole d,, peut prendre toutes les valeurs pos-
sibles de D. 1l y a en effet card(D) branches qui partent de chaque état. Soit a un élément
particulier de D. Il lui correspond une branche partant de o,, et ce pour chaque état du treillis.
Ainsi la probabilité jointe peut se décomposer :

P(d,=a,r)= > P(d,=a,0,=m,r). (2.15)

Considérons la branche partant de I’état o,, = m et correspondant au symbole émis courant
d, = a, branche représentée en trait gras sur la Figure 2.5. Cette branche relie les états o, = m
et 0,41 = m'. [33, 76] proposent une interprétation astucieuse de la probabilité jointe (2.15) en
la décomposant selon trois termes:

P (o, =m,d, =a,x) = P (o, =m,0,1 =m'1)

= P (an =m, rg’l) !3 (0pi1 =m' rplo, =m) P (r2[+1|an+1 = m')

. S ~~ . S

~~

passé transition futur

= an(m)Ynr1(m, m')Bn i (). (2.16)

Le terme « passé » «y,(m) calcule la probabilité d’étre dans 1’état o, = m en tenant compte
de tous les chemins pouvant mener a cet état i.e. en connaissant la séquence recue du passé. Ce
terme contient donc les contributions de tous les chemins menant a 1’état o,, = m. Il se calcule
de maniere récursive, dans le sens du temps croissant (d’otu le terme forward) :

Qia(m') = 3 s (m ) ().

m=0
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Le terme « transition » 7,1(m,m') en revanche calcule la probabilité de transition pour la
branche particuliere qui passe de 'état m a 1'état m', & I'instant n, ce qui correspond & une
sortie du canal (non bruité) y,,.

Ynr1(m,m') = P(op =m ry|lon =m) =P (ry|on =m,0n1 =m') P (0,1 =m|o, =m),
1 _||m—2yn\|2 .
= 0T e v P(oy =m'o,=m), (2.17)

ou le bruit est supposé complexe.

Le terme « futur » (3,4,(m') contient la contribution de tous les chemins partant de 1’état
ont1 = m'. Il se calcule de maniére récursive, dans le sens du temps décroissant (d’otu le terme

backward) :

M—-1

Bn(m) = Z 7n+1(mv ml)ﬁn-l-l(ml)'

m/'=0

Notons que le terme constant # dans I’équation (2.17) est un coefficient linéaire et n’a donc

pas besoin d’étre calculé. En revanche, le facteur de la distance U% dans I’exponentielle doit
Pétre. Il en résulte que dans I'algorithme MAP symbole, il faut absolument estimer la puissance
du bruit o?2.

L’algorithme consiste donc a calculer tout d’abord pour chacune des transitions possibles, la
probabilité v, 1(m,m’). Puis, nous calculons de maniére récursive les probabilités « passé »
an(m) et « futur » f,.1(m’). Notons que pour le calcul de a,(m) et v,.1(m,m’), nous par-
courons le treillis dans le sens du temps croissant, alors que pour f3,.1(m'), le treillis est par-
couru dans le sens du temps décroissant, d’oll le nom de I'algorithme aller-retour. Enfin, un
dernier passage dans le sens croissant du temps permet d’obtenir les probabilités composites
P (d, = a,0, = m,r) et par une sommation sur les états, nous obtenons finalement la proba-
bilité jointe: P (d, = a,r).

2.3.2 Egaliseur a structure imposée

Il existe différentes structures imposées pour les égaliseurs. Parmi elles, nous considérons dans
la suite les structures linéaires et celles & retour de décision (ou DFE pour decision feedback
equalizer).

2.3.2.1 Egaliseur linéaire

Un égaliseur est dit linéaire si les échantillons regus sont filtrés (cf. Figure 2.6). Notons que
ce filtre peut étre transverse ou récursif. Cependant, un filtre récursif pose des problemes de
stabilité et nous nous intéressons aux structures transverses. Le canal de transmission suit le

Fi1G. 2.6 — Egaliseur linéaire.

modele (2.5). L’expression du filtre égaliseur F'(z) s’obtient en optimisant un critére, qui peut
étre celui de forcage de zéro ou celui de I'erreur quadratique moyenne.
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2.3.2.1.1 Critere Zero forcing

Le critere de forcage a zéro consiste a annuler completement l'interférence en sortie de
I’égaliseur i.e. a choisir F'(z) tel que:

hxg, =06, H(Z2)G(z)=z".

Aussi, on obtient :

Notons que pour que I'égaliseur soit stable, le canal ne doit avoir aucun zéro sur et a l’extérieur
du cercle unité.

Cependant, puisque le filtre G(z) tend a annuler toute l'interférence, il tend a compenser les
zéros de la fonction de transfert (cf. Figure 2.7), ce qui amplifie le bruit de transmission.

CANAL égaliseur ZF
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Fic. 2.7 — Amplification du bruit d’un égaliseur Zero forcing.

2.3.2.1.2 Critere Erreur Quadratique Moyenne

Puisque le principal écueil du critere Zero forcing est d’amplifier le bruit de la transmission,
nous considérons ici un critere, qui réalise un bon compromis entre 'annulation d’interférence
et la non-amplification du bruit. Ce critere minimise I'erreur quadratique moyenne entre la
sortie (non-décidée) de 1’égaliseur y,, et les vrais symboles émis d,, :

EHyn - dn—l/|2]-

L’égaliseur est alors appelé EQMM (erreur quadratique moyenne minimale) ou MMSE (Mini-
mum mean square error). [44, page 471] montre que le résultat de la minimisation se factorise

selon :
14

2 —
lopt

!
—_——— d 2% w
filtre adapté

Ainsi, le filtre égaliseur est composé d’une part du filtre adapté au canal et d’autre part d’un
filtre qui élimine les interférences. En effet, ce second filtre est 1'inverse de ’autocorrélation du
canal lorsque la puissance de bruit est faible. En revanche, si cette puissance de bruit est forte,
ce filtre réalise un compromis entre élimination des interférences et amplification du bruit.
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CANAL égaliseur MMSE 5 dB
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Fi1c. 2.8 — Compromis entre amplification du bruit et inversion du canal de ’égaliseur EQMM
ou MMSE.

Notons que, quel que soit le critére (forcage & zéro ou erreur quadratique moyenne), si le
canal est a réponse impulsionnelle finie, alors celle de ’égaliseur est de longueur infinie, ce qui
est difficile & mettre en ceuvre. Aussi, en pratique, 'optimisation est réalisée avec un filtre de
longueur finie, ce qui dégrade les performances [51, page 12].

2.3.2.2 Egaliseur de type DFE

Afin d’améliorer les performances des égaliseurs linéaires, nous considérons une structure for-
tement non-linéaire et appelée a retour de décisions ou (DFE pour decision feedback equalizer).

Fi1a. 2.9 — Egaliseur DFFE.

L’égaliseur DFE peut étre interprété comme un égaliseur a deux entrées. Il est a la fois
alimenté par les échantillons regus r, et par les décisions passées sur le symbole d,,. De part la
construction de cet égaliseur, le filtre retour ne peut étre que causal et sans terme constant .e.
by = 0, car il utilise la sortie du décideur cin, qui ne peut étre qu’antérieur a l'instant courant.

Comme dans le cas de I’égaliseur linéaire, il existe deux approches différentes: par forcage a
zéro de 'interférence ou en minimisant I’erreur quadratique moyenne.

2.3.2.2.1 Critere Zero forcing
[44, page 475] montre que les expressions des filtres avant F'(z) et retour B(z) sont :
1 1 1

FE) = () T

Notons que la constante de normalisation h,g est le terme constant du filtre H(z). Elle permet
d’assurer que nous obtenons une estimation pondérée du symbole d,, et non de h,od,.



2.4. COMPARAISON ET PERFORMANCES DES EGALISEURS 41

La concaténation du canal et du filtre avant fournit:

H(2)F(2) = h%ofu(z),

un filtre & minimum de phase (par construction de H, ), i.e. le filtre, parmi tous les filtres ayant
une transformée de Fourier de méme amplitude, a énergie maximale au début de la réponse
impulsionnelle (n ~ 0). C’est donc le filtre ayant le minimum d’énergie d’interférences annulées
par le filtre retour. Ceci permet de minimiser I'effet de propagation d’erreur lorsque les données
retournées cin sont erronées.

Puis, le filtre retour vient annuler 'interférence due aux symboles passés. L’interférence due
aux symboles futur est quant a elle supprimée par le filtre avant, ce qui provoque, comme dans
le cas de I’égaliseur linéaire une amplification du bruit. De plus, si les symboles retournés ne
sont pas exacts, cela engendre le phénomene de propagation d’erreur étudié par exemple dans
[38].

2.3.2.2.2 Critere Erreur Quadratique Moyenne

De maniere a réduire I’amplification du bruit, nous considérons I’égaliseur DFE minimisant
Ierreur quadratique moyenne entre la sortie de I'égaliseur y, et les vrais symboles d,. Les
expressions des filtres F'(z) et B(z) sont obtenues en fonction de la factorisation forte de la
densité spectrale puissance complete :

e

1 1
osH(2)H* (;) + 0 = Hyse(2) Hiavise ( > :

Les expressions des filtres avant et retour deviennent :

1 1 1
F(z) = o3H* <—*> ,
z I MMSE (z%) \V oglhvol* + 03,

1

H+MMSE(Z) — 1.
Voalhiol? + o2

2.4 Comparaison et performances des égaliseurs

B(z) =

Nous avons présenté ici deux grandes familles d’égaliseur. La premiere sans contrainte struc-
turelle (cf. Section 2.3.1) résout le probleme de I’égalisation de maniere optimale au sens du
MAP, fournit donc de bonnes performances au prix d’une grande complexité calculatoire. La
seconde famille d’égaliseurs considérés ici (cf. Section 2.3.2) permet de maitriser la complexité
en s'imposant une structure a base de filtre(s). Dans ce cas, ces égaliseurs sont pénalisés par des
problémes d’amplification de bruit et/ou de propagation d’erreur. Nous proposons d’illustrer
ceci de maniere pratique en observant les performances de ces égaliseurs.

Au cours de cette these, et dans le cas mono-utilisateur, nous considérerons principalement
trois canaux sélectifs en fréquence.

Le premier canal considéré et appelé Proakis B [56, page 616] est un canal difficile car sa
distance minimale est si faible qu’elle entraine une perte (2.13) de —1.757 dB par rapport au
canal non dispersif et a bruit additif gaussien et pour une modulation binaire, de phase avec



42 CHAPITRE 2. DE L’EGALISATION

Jun}
° PROAKIS B
c
o 10 T T T T A T T T T
[}
S o
2
% =10
c
Q _20 -
3
g -30 1 1 1 1 1 1
& -05 -0.4 -0.3 -0.2 -0.1 0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5
e Réponse en phase  fréquence normalisée Zeros
e
‘®
@ c 05 - : :
= 2 - . :
= £ o5 : '
g
-0.5 0 0.5 -1 0 1
fréquence normalisée partie réelle

F1G. 2.10 — Canal Proakis B [56, page 616].

une démodulation cohérente. Ses caractéristiques sont représentées Figure 2.10 et montrent
un évanouissement de forte amplitude (—30 dB). En revanche, sa phase ne présente aucune
distorsion car elle est linéaire.

Le second canal considéré et appelé Proakis C [56, page 616] est quant & lui plus sévere encore
que le précédent car sa perte par rapport au canal non dispersif et a bruit additif gaussien vaut
—5.007 dB pour une modulation binaire. En effet, ses caractéristiques présentées Figure 2.11
montrent une atténuation d’au moins —5 dB sur plus de la moitié de la bande utile.
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Fi1G. 2.11 — Canal Proakis C [56, page 616].

Les performances des égaliseurs classiques présentés ci-dessus pour les canaux B et C sont
présentées Figure 2.12. Les égaliseurs linéaire et DFE sont optimisés selon le critere de I'erreur
quadratique moyenne. [’égaliseur linéaire montre sa difficulté a égaliser des canaux si difficiles.
Ainsi, & 20 dB le taux d’erreur binaire (TEB) vaut 1072 pour le canal Proakis B et 7.1072 pour
le Proakis C. Le gain de I’égaliseur DFE par rapport a 1’égaliseur linéaire est net et s’explique
par le fait que les égaliseurs linéaires G(z), quel que soit le critére, s’expriment en fonction des
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filtres avant du DFE de méme critere :

1 z7Y
=cH"|—) ——
Gl =c <z*> Hy(z)’
cas ZF Hi(2) Hy(2) cas MMSE 1(2) H;/[MSE(Z)
c = hy ¢ = \Jo2hyol? + 02

Ainsi, la différence entre les égaliseurs linéaire et DFE repose sur la maniere d’éliminer les
interférences dues au filtre a phase minimale H;(z) i.e. soit par l'inversion de cette fonction de
transfert (cas linéaire), soit par une boucle retour (cas du DFE). La boucle de retour permet
de ne pas filtrer le bruit. De plus, le filtre H;(z) est & phase minimale. Parmi tous les candidats
possibles a la factorisation de l'autocorrélation du canal (cas ZF) ou de la densité spectrale
de puissance (cas EQM), H;(z) est celui dont I’énergie est concentrée au début de la réponse
impulsionnelle et qui fournit le rapport signal a bruit en sortie de ’égaliseur le plus grand. De
plus, les interférences annulées sont alors de plus faible énergie que le trajet principal, d’olt un
phénomene de propagation d’erreurs limité.
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Fi1G. 2.12 — Performances des égaliseurs classiques pour les canaux Proakis B et C.

D’ailleurs, [43, page 23] montre que le rapport signal a bruit en sortie de I’égaliseur linéaire est
toujours inférieur ou égal a celui du DFE, d’ou de moins bonnes performances pour ’égaliseur
linéaire.

Enfin, nous présentons les performances des égaliseurs optimaux au sens du mazimum a
posterior: et qui fournissent de meilleurs performances que les égaliseurs a structure imposée.
Que le critere soit séquence ou symbole, les performances sont tres proches et tendent a fort
rapport signal & bruit vers la borne inférieure (2.12).

Il est a noter que quelles que soient les méthodes d’égalisation utilisées, les performances
du canal Proakis C sont toujours inférieures a celles du canal Proakis B, comme I’analyse des
canaux nous le laissait prévoir.

Enfin, nous considérerons un canal dont les coefficients de la réponse impulsionnelle sont
complexes a la différence des deux cas précédents. Ce canal appelé Porat et Friedlander [55] a
différents évanouissements mais en fait, c’est un canal facile a égaliser car sa perte vaut 0 dB par
rapport au canal non dispersif et a bruit additif gaussien et pour une modulation binaire. Pour
ce canal, nous pouvons nous affranchir quasi-completement des effets des multitrajets comme
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F1G. 2.13 — Canal Porat et Friedlander [55].

le montrent les performances (cf. Figure 2.14) et ce quelle que soit le méthode d’égalisation
utilisée.

(I)Derformances du canal Porat & Friedlander
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F1G. 2.14 — Performances des égaliseurs classiques pour le canal Porat € Friedlander.

2.5 Caractérisation des canaux

L’étude de I'égaliseur optimal au sens du mazimum a posteriori par séquence (cf. Section
2.3.1.1.3 et [24]) montre que ses performances (2.12) sont calculées a partir de la distance
minimale du canal (a comparer avec celle du canal BABG) et du nombre de séquences donnant
cette distance: on peut donc lier les notions de distance minimale et de nombre de séquences a
cette distance minimale a celle de difficulté a égaliser un canal.

Dans la suite, nous considérons une modulation de phase, binaire et cohérente (BPSK). Nous
calculerons, dans ce cas, la distance minimale du canal BABG. Puis, nous caractériserons les
canaux dispersifs en explicitant toutes les paires de séquences dont la distance est plus petite
que celle du canal BABG.
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2.5.1 Canal a bruit additif blanc gaussien

Montrons que la distance minimale pour ce canal est de 2 dans le cas d’une modulation
BPSK. Ce canal est sans mémoire. Aussi, toutes les séquences possibles non bruitées en sortie
de ce canal sont donc toutes les séquences possibles composées de 1 ou —1 (pour une modulation
BPSK). Aussi, la distance minimale est obtenue pour un motif d’erreur isolé et vaut:

Aonin =/ (1 = (=1))* = 2.

2.5.2 Canaux a 2 trajets

Dans ce paragraphe nous considérons le canal h(z) = 1+az "1, avec a € C. Ce canal effectue
la convolution de I'entrée x,, pour donner en sortie y,. Les relations entrée / sortie du canal
sont présentées dans le Tableau 2.2:

N
1| -1 |y1= —-1—-a
—1 1 Yo= —14a
1 -1 |ys= 1—a
1 1 = 1+a

TAB. 2.2 — Relation entrée/sortie du canal a 2 trajets, a l'instant n.

Considérons toutes les séquences de sortie du canal. Pour des questions de simplicité, nous nous
limitons aux séquences de longueur 5. Elles sont obtenues a ’aide du Tableau 2.3:

Yn Yurr
y
n< y;
y
< y;
y3< zz

TAB. 2.3 — Loi d’évolution de y,.

Des lors toutes les séquences possibles partant et arrivant dans le méme état (tout-zéro par
exemple) sont données dans le tableau 2.4.

S10Ut Y1 Y1 Y1 U
St Y Y3 Y2 Y1 W
S3t W Y1 Ys Y2 N
S4t Y1 Y3 Ys Y2 W

TAB. 2.4 — Séquences possibles de y,.

Et les distances entre toutes ces séquences sont données par le Tableau 2.5.
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couples de séquences (distance)? (distance normée)? = %

S1, S2 4(1 + |al?) 4
S1, S3 4(]. + |CL|2) 4
51,54 401+ [a’) + 4]1 + a? 1+
$2, 83 4(1 4 |af?) + 4|1 — af? 4+4ld

2 2 [1—al?
§2, 54 4(1 + |af*) + 4|1 — 4 4+41+|a7
S3, S4 4(1 + |al?) 4

TAB. 2.5 — Distances possibles.
Comme il est évident que ‘II:‘ZI; > 0 et % > 0, nous en déduisons que la distance minimale

au carré entre toutes les séquences de longueur 5 vaut 4 soit exactement la valeur de la distance
minimale au carré sur le canal BABG. De plus, si nous considérons des séquences plus longues,
les motifs supplémentaires d’erreur viendront accroitre les distances et donc la distance minimale
ne sera pas modifiée. En effet, en augmentant la taille des séquences, deux cas peuvent se
produire. Soit de nouveaux motifs d’erreur, qui sont de longueur plus grande que 5, apparaissent.
Dans ce cas, ils contiennent au moins les motifs d’erreur vus ci-dessus et sont donc de distance
plus grande que toutes celles listées avant. L’autre cas pouvant se produire, lorsque la taille
des séquences augmente, est que les motifs d’erreur sont des combinaisons de motifs d’erreur
singuliers (i.e. composés d’une seule divergence). Dans ce cas, la distance obtenue est la somme
des distances de chacun des motifs d’erreur singuliers. D’ou des distances plus grandes que
celles listées plus haut.

canal [1 1] canal [0.866 0.5]

CANAL:[11] CANAL : [0.866 0.5]

© " " — sansIES 10 " ! — sans [ES
égaliseur MAP égaliseur MAP

1070 E 107

[
o,

TEB : taux d’erreur binaire
[
5

TEB : taux d'erreur binaire

10°F

0 5 10 15 0 5 10 15
E /N, utile (10° Bits) E,/N, utile (10° Bits)

Fi1G. 2.15 — Performances de l’égaliseur MAP pour des canaux a 2 coefficients.

Ce résultat est illustré a la Figure 2.15 et donne les performances asymptotiques d’un égaliseur
optimal au sens du maximum de vraisemblance quelque soit le canal ¢.e. quelque soit la position
du zéro (-a ici) et en particulier lorsque ce zéro est situé sur le cercle unité. Notons que les
performances du récepteur dépendent en fait de la distance minimale mais aussi du nombre
de couples de séquences donnant cette distance minimale, facteur multiplicatif, qui intervient
surtout a faible RSB, d’ou I’écart dans les courbes de la Figure 2.15.
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Nous en déduisons donc que, pour une modulation binaire, TOUS les canaux a deux coefficients
peuvent étre parfaitement égalisés, i.e. qu’avec un égaliseur optimal au sens du maximum de
vraisemblance, nous obtenons les mémes performances que sur le canal BABG (& un coefficient
multiplicatif pres). Notons que ceci n’est pas un résultat classique en égalisation.

2.5.3 Canaux a 3 trajets

Dans cette section, nous nous intéressons aux canaux a 3 coefficients dont la distance minimale
est plus faible que 2, i.e. plus faible que la distance minimale du canal BABG. Puis, nous
essayons de déterminer, pour ce canal dispersif, toutes les paires de séquences entrant dans le
canal qui donnent en sortie une distance plus faible que 2. Ainsi, dans la suite les motifs d’erreur
sont toujours relatifs aux séquences d’entrée du canal alors que la distance entre séquences est
toujours calculée pour les séquences de sortie.

Pour la suite, nous caractérisons une paire de séquences par un motif d’erreur soit la différence
entre les deux séquences. Une erreur dans ce motif correspond a un élément non nul de cette
soustraction i.e. une différence entre les 2 séquences.

2.5.3.1 Cas d’une erreur isolée

Notons de suite, qu’une erreur isolée et unique dans un motif donne exactement la distance du
canal BABG soit 2, si le canal dispersif est normalisé. En effet, notons x! et 22 les 2 séquences
d’entrée, et notons y' et y? les 2 séquences de sortie. Par hypothese, z! et z? different en 1
symbole d’indice m: xl # 22 . Notons h; les coefficients du canal, N la taille des séquences et
L la longueur du canal. On a:

thxz k= Z hi- ]1‘

j=i—L

Des lors, la distance s’écrit :

ly" =" = Z|yz vl Z Zhux—fv Zlhzm|||2 Z|hz|||2
%,_/

1=0 [j=i—L l=—m
ed;

m

et si m tel que N —m > L alors:

L
W= (i) 55
N 4 pour une modulation BPSK

1 pour un canal normalisé

I
e~

La distance ||y' — y?|| vaut donc bien 2. Comme tout canal a forcément cette distance, on en
déduit que la distance normalisée associée au canal normalisé est inférieure ou égale a 2.

2.5.3.2 Cas des canaux a 2 zéros complexes conjugués et de module 1

Une recherche exhaustive comme dans le §2.5.2 n’était intéressante que pour des séquences
de longueur importante, mais alors le calcul théorique des différentes distances devenait trop
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long. La méthode que nous proposons pour obtenir ’expression théorique des distances est la
suivante :

1. Simulation, pour une longueur de séquence choisie, de toutes les séquences possibles
d’entrée qui partent et convergent vers le méme état. Puis calcul de la sortie du canal
pour chacune de ces séquences. Enfin, calcul des distances prises 2 a 2 de ces séquences
de sortie,

2. Tri des paires de séquences dans I'ordre croissant de la distance (calculée en sortie),

3. Pour une distance donnée, visualisation des paires de séquences donnant cette distance
(évaluée numériquement) et calcul théorique pour ces séquences de la distance.

Pour un canal donné, on est alors en mesure de donner les paires de séquences donnant une
certaine distance et de définir notamment celles qui donnent la distance minimale.

Notons que le calcul n’est pas exhaustif car nous limitons la longueur des séquences générées
et de plus, il ne nous était pas possible de considérer tous les canaux possibles.

Considérons un canal non normalisé a 2 zéros complexes conjugués sur le cercle unité et
notons cos ), la partie réelle de ces zéros. Le canal s’écrit :

1
e =ra

Notons que h(z) est symétrique. Nous considérons tout d’abord le cas: cos@ > 0.

. (1 +az ' + 272) , avec a = —2cosf

Notre étude nous a montré, que les motifs d’erreur sur les séquences d’entrée du canal pouvant
donner une distance au carré < 4 (apreés convolution par le canal) sont du type:

l1+2 lo+2 I3+2 lny14+2
—— —— ——~ ——~
~2...-20---02.--20---072..-=20---02---2 .- “2... -2 (2.18)

n + 1 groupes de [; + 2 erreurs

De fait, les erreurs sont réparties en n+ 1 groupes, ou chaque groupe contient exactement [; + 2
erreurs ({; > 0). Dans un groupe, toutes les erreurs sont égales: un groupe est donc de la forme
soit -2 -2 -2 ... -2 -2 -2 s0it 2 2 2 ... 2 2 2. De plus, deux groupes qui se suivent ont des erreurs
opposées. Un tel motif d’erreur entre deux séquences donne en sortie du canal (normalisé) une
distance :

14+ (1+n)(1+a)? (24 a)?
2 _
n+1
avecL:ZliZO, etn>0
i=1

Une recherche exhaustive sur toutes les séquences de longueur 14 (en entrée du canal) pour
des séquences partant et arrivant au méme état, testée sur un grand nombre de canaux, n’a
pas fait apparaitre d’autres motifs d’erreur. On peut supposer qu’il n’y en a pas d’autres. Et
on obtient (cf. Annexe A) que la distance au carré strictement inférieure a 4 est caractérisée

par:
n+1+L— [nt+L—nl+41 n+1+1L+ /n+L—nL+1
2 < cosf < 2

dn+1+L . 22n+1+4L
b by

<4 &
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n=0,L=0 n=2,0<L<2 n=0,L=1
1
0.8
®0.6
0
o
o
0.4r¢
d?>4 d?>4
0.2t 1 0.2}
0 - 0 - -
50 100 O 0 50 100 O 50 100
L n n

F1G. 2.16 — Valeurs de cos6 od les motifs d’erreur, définis par les variables (n,L), fournissent
une distance minimale en sortie du canal inférieure a celle du canal BABG.

Notons que ces 2 bornes by et by n’existent pas toujours: il faut n + L —nL +1 > 0. Remar-
quons, en effet, que: n + L —nL+1=0= a <cosO < « et il n’y a pas de valeurs possibles
pour cosf. La condition n + L —nL + 1 > 0 (cf. Annexe A) implique que les bornes b; et by
n’existent que dans les cas suivants:

-n=0et L>0=

1+ L— /5L ; 14+ L+ /2L ) 1+ L— /bt b1
< <— = = < < 1=
L+1 COS L—l—l 1 L+1 COS 9
| S —
>1

Dans ce cas, le motif d’erreur défini par L et n donne une distance plus faible que 2 apres le ca-
nal défini par cos # compris dans la zone hachurée de la figure 2.16 en haut a gauche. Ainsi cette
zone délimite les canaux dont la distance minimale est plus faible que 2 i.e. des canaux difficiles
a égaliser. Il est intéressant de noter que cette zone correspond a des valeurs de cos @ proche de 1.

-n=1letL>0=
by = —;ii <cosf <1=b
Dans ce cas, le motif d’erreur défini par L et n donne une distance plus faible que 2 apres le
canal défini par cosf compris dans la zone hachurée de la figure 2.16 en haut a droite. Ainsi
cette zone délimite les canaux dont la distance minimale est plus faible que 2 i.e. des canaux
difficiles a égaliser. Comme dans le cas précédent la zone délimitée correspond a des valeurs de

cos § proche de 1 (cf. commentaire ci-dessus).

Notons que dans les cas n =0 ou n = 1, i.e. que le motif d’erreur comporte 1 ou 2 groupes,
si cosf = 1 (a = —2), le nombre d’erreurs L tend vers oo. En effet, dans ce cas I'expression
de la distance (cf. (2.20)) devient indépendante de L et vaut: d*> = $(2 + n). Ce cas limite
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(cos @ = 1) est intéressant a remarquer car il y a une infinité de motifs d’erreur qui donnent des
distances plus faibles que 2. Ces canaux semblent difficile a protéger par un code qui devrait
alors pouvoir supprimer une infinité de séquences. Notons que le cas cos# = 1 correspond a un
canal de réponse impulsionnelle [1 -2 1]. Il est intéressant que notre étude permette de retrouver
un canal réputé tres difficile dans la littérature d’égalisation. En effet, nous considérons dans
tout ce paragraphe les canaux avec 2 zéros placés sur le cercle unité (hypotheése de départ), ce
qui implique de fortes atténuations de la réponse fréquentielle de ce canal. La particularité du
cas cos ) = 1, réside dans le fait que les 2 zéros sont confondus, ce qui implique une atténuation
tres forte et tres étalée.

-n=2et0<L<2=>

3—1L 3-L
Dans ce cas, le motif d’erreur défini par L et n donne une distance plus faible que 2 apres le
canal défini par cos § compris dans la zone hachurée de la figure 2.16 au milieu. Ainsi cette zone
délimite les canaux dont la distance minimale est plus faible que 2 i.e. des canaux difficiles a
égaliser. Il est intéressant de noter que cette zone correspond a des valeurs de cos# proche de

0.5.
-n>0et L=0=

— by

n+1-— n+1+ 2
L Lk A

Dans ce cas, le motif d’erreur défini par L et n donne une distance plus faible que 2 apres le
canal défini par cosf compris dans la zone hachurée de la figure 2.16 en bas a gauche. Ainsi
cette zone délimite les canaux dont la distance minimale est plus faible que 2 i.e. des canaux
difficiles a égaliser. Il est intéressant de noter que cette zone correspond a des valeurs de cos 6

proche de 0.5.
-n>0et L=1=

— by

n+3

2n + 2

Dans ce cas, le motif d’erreur défini par L et n donne une distance plus faible que 2 apres le
canal défini par cosf compris dans la zone hachurée de la figure 2.16 en bas a droite. Ainsi
cette zone délimite les canaux dont la distance minimale est plus faible que 2 i.e. des canaux
difficiles a égaliser. Il est intéressant de noter que cette zone correspond a des valeurs de cos#
proche de 0.5.

1
b1:§<cos9< = by

Notons un autre cas limite intéressant. Lorsque L = 0 ou L = 1, i.e. que le motif d’erreur
comporte des groupes de seulement 2 ou 3 éléments, le nombre de groupes n+ 1 tend alors vers
o0 sicost = % < a = —1. En effet, dans ce cas I'expression de la distance est indépendante de n,
a partir de (2.20) on obtient : d* = %(8+4L). Dans ce cas également, parce qu’il y a une infinité
de motifs d’erreur donnant une distance plus faible que 2, ce canal semble difficile a protéger
par un code. Notons que le cas cosf = % correspond & un canal de réponse impulsionnelle [1 -1
1]. 11 est intéressant de noter que la aussi, nous retrouvons un canal réputé tres difficile dans la
littérature d’égalisation car composé de 3 trajets de méme puissance.

Dans le cas, ol cos < 0 nous obtenons les mémes résultats. Seul le motif d’erreur change et
devient :

l1+2 l2+2 l342 Iny1+2
——— —N— —N— ——fN—
=22-2...-20---02-22----20---02-22.--2 ... 222-2...9

n + 1 groupes de l; + 2 erreurs
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Ici, a lintérieur d’un groupe, les erreurs sont alternées et ’erreur d’une fin de groupe est
différente du début de groupe suivant. Les courbes de cosf fonction de n et L sont juste de
signe opposé a celui des Figures 2.16 mais avec les meémes interprétations. La distance de tels
motifs vaut alors:

1 1 1 —a)? 2 —a)?
p_gltEni-a? (-0
2+a? 2+a?
On retrouve ici encore les cas limites a = 1 i.e. cosf = —%, 0 = 2?“ et a = 2 i.e. cosf = —1,

ou il y a une infinité de motifs d’erreur pouvant donner des distances plus faibles que celle du
BABG.

2.5.3.3 Cas des canaux a 2 zéros réels inverses

Considérons le canal ayant pour zéros « et é :
1
 2+4a?
Sans aucune perte de généralité, nous pouvons imposer la condition o < 1 (nous examinons
quand méme tous les canaux a 2 zéros réels inverses).

-(1+az‘1+2_2), auveca:—a—l

h(z) >

L’étude exhaustive menée sur toutes les séquences de longueur 14 avec un grand nombre de
canaux montre que, dans le cas ou o > 0, les motifs d’erreur donnant une distance plus faible
que 2 sont ceux définis en (2.18) avec n = 0: i.e. le motif d’erreur contient un seul groupe
d’erreur composé de [ + 2 éléments.

La distance d’un tel motif d’erreur défini par [ est en effet plus faible que 2 lorsque:

[ 1 1 [ 2
1 — <a<l
* 2(0+1) \lQ(lJrl)Jr I+1°%=

2.5.3.4 Lien avec les canaux Proakis B et C

Notons que le canal Proakis B [56, page 616] de réponse impulsionnelle [0.407,0.815,0.407]
est proche du cas des canaux a 2 zéros réels inverses avec a = —0.95.

En effet, les motifs d’erreur donnant apres ce canal Proakis B des distances plus petites que
2 sont donnés Tab. 2.6.

‘ d? ‘ motif d’erreur ‘

2.66885 | 00...0 -2 2 0..0

2.66886 | 00...0-22-20..0

2.66886 | 00...0-22-220..0

2.66886 | 00...0-22-22-20..0
4 00...0 -2 0..0

TAB. 2.6 — Motifs d’erreur pour le canal Proakis B.

Quant au canal Proakis C [56, page 616] de réponse impulsionnelle [0.227, 0.460, 0.688, 0.460, 0.277],
il a des caractéristiques intéressantes (cf. Figure 2.11) car ses zéros sont situés a un angle d’en-
viron 2?”, ce qui et proche du cas limite décrit ci-dessus, ol il y a une infinité de séquences
donnant une distance plus faible que 2. De plus sa distance minimale est tres faible et vaut
1.12, ce qui représente une perte de 5 dB par rapport au canal BABG.
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2.5.4 Conclusion sur la caractérisation des canaux

[’étude de cas poursuivie dans cette section 2.5, nous a permis d’expliciter des canaux disper-
sifs dont la distance minimale est plus faible que celle du canal BABG et qui fournissent donc,
avec I'égaliseur optimal au sens MAP séquence, de moins bonnes performances que le canal de
référence BABG. Pour des questions évidentes de complexité calculatoire, nous nous sommes
limités aux canaux a 2 trajets et parmi les canaux a 3 trajets, nous nous sommes limités aux
cas des canaux a 2 zéros réels inverses, (car il s’agit quasiment du cas du canal Proakis B) mais
aussi aux canaux a 2 zéros complexes conjugués et de module 1. Ce dernier cas nous permet
d’aborder le cas des canaux avec des zéros sur le cercle unité, ce qui correspond a des canaux
difficiles dans la littérature classique d’égalisation.

En effet, lorsqu’un zéro est placé sur le cercle unité, il lui correspond dans la fonction de
transfert un fort évanouissement. Ainsi, si I'on cherche a égaliser en inversant la fonction de
transfert du canal (égaliseur linéaire Zero forcing), le zéro devient un péle, qui rend 1’égaliseur
instable. Dans notre étude, nous avons discriminé les canaux selon leurs distances minimales
i.e. selon les performances de ’égaliseur MAP séquence. Cette étude est originale et fournit des
résultats différents de ceux obtenus avec 1’égaliseur linéaire: tous les zéros du cercle unité ne
sont pas égaux! Certains donnent des canaux dont la distance minimale est celle du BABG.
Pour ceux-la, les interférences peuvent étre completement éliminées avec un égaliseur optimal
MAP séquence, ce qui n’est pas le cas avec un égaliseur linéaire (puisque les zéros sont placés
sur le cercle unité). Pour d’autres en revanche, la distance minimale est plus faible que celle
du BABG et le nombre de séquences donnant cette distance minimale peut étre infini, d’ou de
tres mauvaises performances méme avec 1’égaliseur optimal MAP séquence.

Nous nous permettons maintenant d’extrapoler nos résultats et de proposer une regle de
classement des canaux avec deux zéros sur le cercle unité (ou proche de celui-ci). Il existe en fait
deux cas critiques: lorsque les zéros sont confondus, I’évanouissement est alors particulierement
fort ; lorsque Pangle entre les deux zéros est de 27/3, la plage de 1’évanouissement, couvre alors
une tres grande partie de la bande. D’autre part, nous avons montré que le premier cas est
proche du cas du canal Proakis B et que le second est proche du canal Proakis C. Ainsi, malgré
notre surprise devant ces résultats quelque peu insolites, il est rassurant de retrouver par notre
étude de cas les canaux difficiles donnés en exemple par Proakis [56, pages 601 et 617].

2.6 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons introduit dans un premier temps le probleme de 1’égalisation en
tant que méthode de réduction des interférences engendrées par les canaux sélectifs en fréquence
et appelées interférences entre symboles. Nous avons accordé une attention toute particuliere au
choix du modele du canal, privilégiant un cas plus réaliste vis-a-vis de la mise en ceuvre (filtrage
adapté numérique plutot qu’analogique), bien que cela puisse entrainer une perte d’information,
car la condition de statistiques suffisantes n’est alors pas vérifiée.

Nous avons ensuite présenté les grandes familles d’égaliseur, ou la réponse impulsionnelle
est soit connue soit préalablement estimée. Nous avons distingué les méthodes avec et sans
contrainte structurelle. Lorsqu’aucune contrainte n’est imposée sur la structure, le critere d’op-
timisation peut etre celui du mazimum a posteriori par séquence et conduit a l'algorithme
de Viterbi, ou bien il peut étre celui du mazimum a posteriori par symbole et conduit alors a
I’algorithme de Bahl et al. Les performances et la complexité de ces deux algorithmes sont com-



2.6. CONCLUSION 53

parables. En revanche, ils different de part la nature des données en sortie de I’égaliseur. Ainsi,
si une donnée pondérée est nécessaire, nous choisirons I’algorithme de Bahl et si une donnée
décidée est suffisante, nous choisirons alors ’algorithme de Viterbi. Ces deux égaliseurs étant
optimaux au sens du MAP, ils fournissent de bonnes performances au prix d’une complexité
exponentielle en la longueur du canal. Aussi, pour réduire cette complexité, nous pouvons im-
poser une structure de filtre linéaire. Ce filtre est alors optimisé selon un critere de forcage a
zéro (ZF pour Zero Forcing) ou d’erreur quadratique moyenne EQM. Le critere ZF fournit un
égaliseur qui inverse la fonction de transfert du filtre (et amplifie de ce fait le bruit), alors que
le critere EQM permet un bon compromis entre amplification du bruit et inversion du canal.
C’est ce dernier qui est le plus couramment utilisé mais nécessite ’estimation de la puissance
de bruit de la transmission. La complexité d’un tel algorithme est linéaire en la longueur du
canal. Avec une complexité du méme ordre de grandeur, il existe une autre structure, qui est
celle avec une boucle de retour ou dite DFE pour Decision Feedback equalizer et les criteres
sont également ZF ou EQM. Les performances sont ici meilleures que I'égaliseur linéaire.

Nous avons ensuite comparé les performances de ces égaliseurs pour confirmer la supériorité
des algorithmes sans contrainte structurelle.

Puis, nous nous sommes intéressés plus avant a 1’égaliseur optimal au sens du MAP séquence
(ou algorithme de Viterbi) et avons, pour ce faire, proposé une étude de cas des canaux donnant
de mauvaises performances avec cet égaliseur. Cette étude intéressante a permis de montrer,
entre autre, qu’'un canal avec un zéro sur le cercle unité n’est pas toujours un canal difficile a
égaliser avec I'algorithme de Viterbi, au contraire de 1’égaliseur linéaire.

Notons que toutes les méthodes d’égalisation présentées dans ce chapitre peuvent intégrer une
information a priori sur les symboles émis d,,. Ceci est explicite dans les méthodes de type MAP.
Quant aux méthodes a structure imposée, il est possible d’ajouter lors de 'optimisation des
filtres une information relative aux statistiques du second ordre de d,,. Néanmoins, ’égaliseur
ne dispose pas de cette information a priori et une hypothése courante consiste a supposer les
symboles indépendants.

Cette hypothese est fausse notamment lorsque les symboles sont issus d’un codeur, ce qui est
le cas dans de nombreuses normes (GSM,...). Nous nous proposons d’étudier dans le chapitre
suivant le Turbo-égaliseur, qui, par sa structure itérative permet de tenir compte du codage
pendant 1’égalisation.
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Chapitre 3

Turbo-égalisation : principe et
performances

3.1 Introduction

Fort des chapitres précédents, qui présentent le codage de canal et 1’égalisation, nous pouvons
maintenant introduire plus avant le theme principal de notre étude a savoir 'amélioration des
performances des récepteurs composés d’un égaliseur et d’'un décodeur. Il est a noter que le
probleme que nous posons, concerne un tres grand nombre d’applications. En effet, nombreux
sont les récepteurs qui utilisent a la fois un égaliseur (pour compenser les perturbations dues
a un canal de transmissions sélectif en fréquence) et un décodeur pour améliorer encore les
performances.

Nous nous intéressons tout d’abord a la solution disjointe, que beaucoup de systemes actuels
utilisent. Nous nous poserons alors la question des limitations d’une telle approche, tout en
présentant quelques tentatives d’amélioration. Ceci nous amenera a poser le probleme plus
global de I’égalisation et du décodage conjoints. Nous en présenterons la solution optimale trop
complexe, puis quelques solutions sous-optimales. Parmi ces dernieres, nous nous intéresserons
plus avant aux méthodes Turbo [18, 43] et parmi elles a la Turbo-égalisation, solution trés peu
complexe [43], dont les performances prometteuses nous semblent intéressantes a analyser de
facon plus approfondie.

Alinsi, nous consacrons une premiere partie a la présentation générale du Turbo-égaliseur:
sa structure itérative, les éléments constituants chacun des modules et la nature des données a
passer d’un élément a ’autre. Puis, fera suite une analyse des performances du Turbo-égaliseur.
Nous verrons en effet I'allure des courbes, afin de caractériser le phénomene Turbo. Ceci nous
permettra de proposer une amélioration de la structure actuelle.

3.2 Egalisation et décodage disjoints

Dans de nombreuses normes actuelles, le récepteur est composé d’un égaliseur puis d’un
décodeur. Nous appelons cette approche disjointe. Ainsi, dans la norme GSM, le récepteur
contient tout d’abord un égaliseur de Viterbi (cf. Section 2.3.1.1). Lui fait directement suite
un décodeur de Viterbi, qui est alimenté par les estimations décidées des symboles émis. La
Figure 3.1 montre la sous-optimalité de cette approche disjointe.
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En effet, sur la Figure 3.1 nous présentons les performances du canal BABG et du décodeur
de Viterbi pour ce méme canal. La distance entre ces deux courbes fournit donc le gain de
codage, comme défini en (1.10). Puis, nous considérons le cas d’un canal sélectif en fréquence:
le canal Proakis B, présenté Section 2.4. Pour ce canal, nous présentons les performances apres
I’égaliseur MAP symbole soit a peu pres les performances apres 1’égaliseur de Viterbi ou MAP
séquence. En effet, nous avons vu dans la Section 2.4) que ces deux égaliseurs donnent des
performances tres proches en terme de taux d’erreur binaire, aussi nous ne représentons qu’une
de ces courbes pour ne pas surcharger la figure.

La courbe avec les croix représente exactement le cas du GSM que nous avons présenté ci-
dessus, a savoir un égaliseur Viterbi avec sortie décidée alimentant un décodeur de Viterbi.
Notons qu’avec cette approche disjointe, nous n’obtenons pas au niveau du décodeur le gain
de codage escompté. Certains constructeurs (Motorola, ...) ont proposé une amélioration de
ce récepteur, en pondérant I'information issue de I’égaliseur. La puissance de bruit est estimée
pour un bloc de données en sortie de I’égaliseur, ce qui permet de calculer un coefficient de
pondération affecté a ce méme bloc. La pondération optimale par symbole est en fait obtenue
avec I’égaliseur MAP symbole (cf. [3] et Section 2.3.1.2) et la courbe avec les points présente
les performances du récepteur disjoint avec pondération symbole optimale. Néanmoins, méme
dans ce cas le gain de codage escompté n’est pas atteint avec le décodeur.

CANAL : Proakis B
TooroLoroon o1 vorononoronooionoioionannw H BABG

Ll : BABG+code
égaliseur MAP
égaliseur Viterbi+décodeur
égaliseur MAP+décodeur

teo ! |

TEB

'\ gainde ‘cadige BABG | N N R

A VA N gain de codage B

Fi1G. 3.1 — Performances du récepteur disjoint.

Du fait des limitations de ’approche disjointe, nous nous intéressons maintenant aux ap-
proches conjointes et nous interrogeons sur leurs performances. L’approche conjointe peut elle
atteindre le gain de codage... voire le dépasser? Au prix de quelle complexité calculatoire? Ces
a ces questions que nous cherchons de répondre maintenant. Pour ce faire, nous présentons tout
d’abord ces méthodes d’égalisation et de décodage conjoints.

3.3 Probleme de ’égalisation et du décodage conjoints

Considérons la chaine de transmission (cf. Figure 3.2) composée d’un codeur, d’un entrelaceur
et d’'un canal modélisé selon (2.5). Considérons un bloc de données et notons respectivement
{am}, {cm}, {dn} et {r,} les séquences de bits d’information, de bits codés, de symboles émis
et d’échantillons recus.
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Wn

Am Cm c¢n | Codeur| d, Tn
Codeur Entrelaceur] binaire Canal discret
— | canal Sa—

M-aire

Fic. 3.2 — Chaine de communication.

Fort de ces notations, nous pouvons maintenant définir le probleme de 'égalisation et du
décodage conjoints.
Définition :

Résoudre le probleme de 1’égalisation et du décodage conjoints, c’est trouver la séquence
de bits d’information {a,,} la plus probable, connaissant la séquence des échantillons regus
{ry}, i.e. la séquence {a,,} qui maximise la probabilité a posteriori:

P({an}|fra}) = %P({mmam})-

3.3.1 Solution optimale

Une solution jointe optimale est proposée lorsque 1’émetteur ne contient pas d’entrelaceur.
Dans ce cas, les treillis des égaliseur et décodeur constituent un « super-treillis », comme le
propose par exemple [52] (ici le décodeur correspond a la modulation codée en treillis et non a
un code convolutif). La méme estimation des bits d’information a,, au sens du MAP est obtenue
par des chaines de Markov cachées dans [53] et ce avec une moindre complexité. Cependant,
dans notre contexte de travail, nous considérons un entrelaceur dans I’émetteur, ce qui n’est
pas le cas de ces méthodes.

La solution optimale a ce probleme est de forte complexité notamment dans le cas, ou
I’émetteur est composé d’'un codeur et d’un entrelaceur et que le canal de transmission est
dispersif. Les entrelaceurs sont, pour étre efficaces, de grande taille et I’ordre de grandeur de la
complexité est alors exponentiel en la taille de 'entrelaceur.

3.3.2 Solutions sous-optimales

De par la trop grande complexité du récepteur optimal, de nombreuses approches sous-
optimales ont été développées. Ainsi, la solution disjointe optimale au sens du MAP est proposée
dans [40] i.e. un égaliseur & maximum a posteriori, suivi d’un désentrelaceur et d'un décodeur
de Viterbi (a entrée pondérée). Dans cette chaine de réception disjointe, I’égaliseur peut étre
obtenu & partir de chaines de Markov cachées [70] ou par des solutions sous-optimales comme
'algorithme de Viterbi a sortie pondérée [41] ou l'algorithme M de réduction du treillis [50].
Ces solutions sont intéressantes car elles calculent, pour ’approche disjointe, la pondération a
affecter aux données en sortie de I’égaliseur et donnant les meilleures performances. Cependant,
ces méthodes n’integrent pas le décodage dans 1’égaliseur et restent de ce fait sous-optimales.

D’autres méthodes sous-optimales considerent, quant a elle, un entrelaceur et incluent direc-
tement dans 1’égaliseur le décodage. Ces méthodes sont dérivées de 1’égaliseur classique DFE
présenté Section 2.3.2.2 et le décodage peut étre celui d'un code convolutif comme présenté
dans la section 1.3 ou d’une modulation codée en treillis. Ainsi, [22] propose une premiere
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structure, ot le décodeur est placé dans la boucle retour du DFE. Rappelons ici que entrelaceur
et décodeur de Viterbi (algorithme présenté pour 1’égalisation Section 2.3.1.1) ajoutent un délai
supplémentaire. En revanche, la boucle de retour du DFE conventionnel (cf. Section 2.3.2.2)
agit sans délai. Aussi, [22] consideére plutot que le DFE conventionnel, le DFE avec prédiction
de bruit [8, 58] de maniere & avoir un délai plus grand dans la boucle retour. Notons que ’en-
trelaceur est contraint a une structure particuliere: il doit eétre périodique. Cet algorithme est
alors amélioré dans [80], ou deux étages identiques au précédent sont concaténés en série. La
sortie du premier étage est utilisée pour adapter les coefficients des filtres du second étage. [77]
propose une nouvelle amélioration et utilise un désentrelaceur vectoriel, ce qui permet d’adapter
les coefficients des filtres avec des données pondérées et non décidées comme dans la structure
originelle [22].

Enfin, [2] propose une autre maniére de contourner la difficulté du retard & décision inhérent
au décodeur de Viterbi et propose également de pondérer les données retournées. Pour ce faire,
I'interférence correspondant aux premiers coefficients de la réponse impulsionnelle (pas de délai)
est annulée par le retour d’'un DFE classique, mais ou la fonction de décision est une sigmoide
de maniere a pondérer les symboles. Puis, le reste de I'interférence (apres délai nécessaire a la
décision dans le décodeur) est annulée grace a la sortie du décodeur. Ce systeme permet de
réduire le phénomene de propagation d’erreur inhérent au DFE, car une partie des symboles
(fin de la réponse impulsionnelle) sont plus fiables car décodés (puis recodés). Notons que dans
cette structure, il n’y a pas d’entrelaceur.

Enfin, [20] et les travaux de la these de Didier [18] proposent une toute nouvelle structure,
que nous appelons Turbo-détecteur (plutot que Turbo-égaliseur) et qui associe un égaliseur et
un décodeur de Viterbi a entrée et sortie pondérées. De plus, la structure est itérative ce qui
permet de régler le problemes des retards dus a I’entrelaceur et au décodeur. Une autre structure
moins complexe est ensuite proposée par Laot [29, 43], ou I’égaliseur est a base de filtres.

Notons que ces deux structures Turbo contiennent certaines des idées des méthodes sous-
optimales jointes précédentes [22, 80, 77, 2] mais I'interaction entre égalisation et décodage et ici
plus forte. En effet, comme dans [80], il y a plusieurs étages, mais les sorties des étages précédents
ne servent pas seulement a adapter les coefficients des filtres mais alimentent directement I’étage
suivant. De plus, grace a la structure itérative, I’égaliseur dispose d’une information sur la
séquence entiere apres décodage (et re-codage), soit une information fiable sur les symboles
passés et futurs du symbole courant.

Aussi, les méthodes Turbo en tant que solution du probleme de I’égalisation et du décodage
conjoints nous semblent tres prometteuses et nous nous proposons maintenant de les étudier
plus avant.

3.4 Méthodes Turbo

Le maintenant célebre principe « Turbo » a été tout d’abord proposé dans le cas du décodage
itératif pour des codes concaténés en parallele (Turbo codes [10]) puis pour des codes concaténés
en série (Turbo codes produit [57]). Nous pouvons des lors proposer une définition plus générale
du principe Turbo & partir de la définition des Turbo-codes de Berrou [13, renvoi 1] :

Définition :
Une technique de réception « Turbo » est une structure itérative, ot les données sont traitées
de maniere pondérée, par au moins deux algorithmes qui agissent « différemment ».
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Précisons le sens d’agir « différemment ». La différence peut provenir du fait que les algo-
rithmes fournissent des données de natures différentes, comme dans le cas de 'estimation et
de I'égalisation conjointe [37]. Si en revanche, les algorithmes traitent les mémes données et
fournissent des estimations sur les mémes données, il est important de décorréler ces données
d’un traitement a 'autre (cas des Turbo-codes ou de 1’égalisation et du décodage conjoints). La
différence provient dans ce cas de l'utilisation d’un entrelaceur (IT) entre les deux traitements
T, et Ty, comme le montrent les Figures 3.3 et 3.4.

Ainsi, ’émetteur peut étre parallele ou série (cf. Figure 3.3).

Ty T — I1 — T, e
H I T2 ~

Fi1c. 3.3 — Principe Turbo : émetteur paralléle ou série

Quant au récepteur, il devient :

T30 — mt T j
11

FiG. 3.4 — Principe Turbo : récepteur

Le Turbo-récepteur est donc un traitement itératif, ou le résultat de I’'itération p—1 est utilisé
a l'itération p suivante. A ce récepteur correspond donc un schéma modulaire présenté Figure
3.5:

Module 1 Module 2 - Module p

Fic. 3.5 — Principe itératif du Turbo-égaliseur

Fort de cette définition, le principe Turbo peut résoudre de nombreux problemes, comme le
propose Hagenauer [35], et notamment le probleme de I’égalisation et du décodage conjoints.

Le « Turbo-détecteur » [18] est un récepteur itératif directement dérivé des Turbo-codes
et composé de modules élémentaires correspondant aux différentes itérations. Chaque module
comprend un égaliseur et un décodeur a entrée et sortie pondérées. Comme dans le cas des
Turbo-codes, le décodeur fournit une information extrinseque qui alimente, avec les échantillons
recus du canal, I'itération suivante. [’algorithme utilisé pour 1’égaliseur comme pour le décodeur
peut étre I’algorithme de Viterbi a entrée pondérée [20] ou 'algorithme MAP symbole [6] ou
toute version sous-optimale de celui-ci. [7] compare ces différents algorithmes dans le cadre de
la Turbo-détection et montre que le meilleur choix, lorsque le canal est estimé, est 1’algorithme
sous-optimal du MAP symbole appelé Max-Log-MAP [66].

Néanmoins, malgré les approches sous-optimales a complexité réduite de I'algorithme MAP,
le Turbo-détecteur présente encore une grande complexité, qui n’est pas maitrisée du fait que
le canal est en général inconnu. Aussi, nous préférons ici des solutions moins complexes. Nous



60 CHAPITRE 3. TURBO-EGALISATION : PRINCIPE ET PERFORMANCES

nous intéressons en particulier au Turbo-égaliseur proposé par Laot [43], ou I’égalisation est
réalisée avec des filtres de mise en ceuvre peu cotteuse.

3.5 Turbo-égalisation : principe

Nous nous proposons maintenant de présenter plus avant les principales caractéristiques

du Turbo-égaliseur.Pour ce faire, nous notons en minuscule les variables scalaires, tandis que
les séquences de variables sont notées entre accolades. De plus, les symboles ()7, ()T et ||.||
représentent respectivement la transposition, la trans-conjugaison et la norme Ls. Toutes les
variables ont des indices ,,, qui font référence au temps et des exposants ? relatifs a l'itération
du systeme Turbo.
Le module de la p?™ itération (cf. Figure 3.6) est constitué d’un égaliseur, d’un désentrelaceur,
d’un décodeur a partir duquel on calcule @? une information pondérée sur les symboles d,,. C’est
cette information qui est réinjectée dans 1’égaliseur (de la p+1%™¢ itération) avec celle sortant
du canal. Ainsi, I’égaliseur bénéficie de données corrigées par le décodeur, dont le rapport signal
a bruit (RSB) est plus fort.

Tn am
—
Yn convertisseur Alen) Alem) décodenr
Pl égaliseur M-aire désentrelaceur MAP ~
n binaire Alem)
b Aden)
- calcul de
- D entrelaceur
n

FIG. 3.6 — p*™® module du Turbo-égaliseur

Notons que [43] présente un Turbo-égaliseur avec un entrelaceur symbole alors que nous
considérons ici un entrelaceur bit, de maniere a étre conforme aux normes actuelles (GSM,...).
Dans la suite, nous nous proposons d’étudier chacun des éléments constituants ce Turbo-
égaliseur.

3.5.1 Description de 1’égaliseur

Tn : : + Yn
dr! Q) | i

F1G. 3.7 — Egaliseur de la p*™ itération (p > 1): annuleur d’interférences

L’égaliseur utilisé est 'annuleur d’interférences (AI) de mise en ceuvre peu couteuse. C’est un
égaliseur a 2 entrées, qui tient a la fois compte de la transmission sur canal dispersif et bruité
(rp: sortie du canal discret) et de la redondance apportée par le codeur de canal, issue de
litération p — 1 (d2~!, information homogene aux symboles d,,). Il est & noter qu’a la premiere
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itération, d) n’étant pas accessible, le premier égaliseur est un égaliseur classique, qui n’utilise
pas les données issues du décodeur et traite uniquement les échantillons recus. Laot propose un
égaliseur linéaire transverse [43] mais nous préférons un DFE. En effet, suite & notre analyse
du Turbo-égaliseur (cf. Sections 3.6.3 et 3.6.4), I'égaliseur de la premiere itération détermine
les performances du Turbo-égaliseur et doit étre le meilleur possible. Aussi, nous choisissons un
DFE et plus particuliérement la réécriture du DFE classique [8] proposée dans [54].

Les expressions des filtres P(z) = 5 _ piz ' et Q(z) = 1. ¢z ' s’obtiennent en mi-

nimisant Perreur quadratique moyenne de I'AI : E[|r, — d,|?] en supposant que les symboles
retournés sont exacts (i.e. d? = d,) et avec la contrainte go = 0. Cette derniére contrainte
permet d’éviter que la minimisation fournisse Q(z) = 1 et P(z) = 0 i.e. qu’il n’y ait aucun trai-
tement. Cette contrainte permet d’éliminer la contribution relative au symbole courant par le
décodeur. Ainsi, I'information fournie par le décodeur n’alimente pas le décodeur de 'itération
suivante, ce qui s’interprete de maniere similaire a l'information extrinseque. Si H(z) représente
la fonction de transfert du canal discret équivalent, P et @) s’écrivent [43]:

P(z) = aH'(z7"") et Q(z) = a(H(2)H* (2" ") = w(0)), (3.1)

avec H(z) = ¥, hiz"" et H*(27'*) = (Zi h;‘zz) L’autocorrélation du canal est notée:

Du(z) = HRH () = 3 (i)

1=—00
Notre expression de «:
2
94
oqm(0) + o7,
est plus générale que celle de [43] ou le canal est supposé normalisé i.e. 7,(0) = 1. Les puissances
des symboles d,, et du bruit w,, sont respectivement notées o3 et o2,

o =

On remarque, que P n’est autre que le filtre adapté au canal et maximise ainsi le rapport
signal a bruit en sortie du filtre. () est 'autocorrélation du canal dont on aurait supprimé le
terme central et permet donc d’éliminer aussi bien les interférences dues aux symboles passés que
futurs, et toute l'interférence entre symboles est supprimée a condition que les symboles futurs
et passés soient exacts. En effet, si ’Al est alimenté par les vrais symboles d,,, les expressions
(3.1) des filtres P et () donnent en sortie:

Yn = Y (0)d,, + ah”, * w,. (3.2)

D’apres (3.2), 'interférence entre symboles a été complétement supprimée et le rapport signal
a bruit (RSB) en sortie de 'annuleur vaut :

C’est donc le rapport signal a bruit de la transmission sur canal a bruit additif gaussien non dis-
persif, ot la puissance regue du signal utile est o2. Les performances de I’annuleur interférences
avec I’hypothese de données retournées exactes sont donc celles de la transmission BABG,
comme le montre la Figure 3.8.

En revanche le bruit ah* , x b, est coloré, ce qui doit altérer les performances apres décodage.
Grace a la présence du désentrelaceur, le bruit est quasiment décorrélé (i.e. blanchi car le bruit
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Fi1Gc. 3.8 — Performances de ['annuleur d’interférences avec symboles de retour exacts.

est gaussien) et les performances apres décodage sont bien celles d'une transmission codée sur
canal non dispersif (cf. Figure 3.8). On atteint donc le gain de codage attendu et ce quelque
soit la dispersion du canal.

Ce résultat présente les performances de I’annuleur d’interférences, lorsque les symboles de
retour sont exacts. Ceci montre la supériorité de cet égaliseur vis-a-vis du DFE qui, dans les
mémes conditions, n’atteint pas les performances du canal additif gaussien. Ceci s’explique par
le fait que "annuleur supprime non seulement les interférences passées mais aussi futures. De
ce fait, I’Al sera encore plus sensible au phénomene de propagation d’erreur que le DFE.

En pratique, les symboles retournés ne sont pas exacts: d?~' # d, et nous verrons la
dégradation que cela engendre sur les performances.

3.5.2 Convertisseur M-aire binaire

Le convertisseur M-aire binaire permet, a partir de la sortie y,, de I’Al, de calculer une mesure
A(d,) de fiabilité de la donnée égalisée, qui est alors transformée en une mesure relative aux
bits ¢, et notée A(c,). Calculons tout d’abord A(d,,).

Lorsque I’AT est alimenté par r,, et d2~!, nous supposons que la distribution de la sortie de
I’AT est gaussienne, i.e. la sortie y, contient la contribution du symbole d’intérét et d’un bruit
gaussien indépendant des symboles utiles:

Yn = Bdn + §n7

ol la variable complexe 3 provient de 'erreur entre d, et d?~! et ou le bruit &, sera supposé
gaussien et blanc. Notons que dans le cas optimal, ot les symboles retournés sont exacts (3.2),
I’hypothese de blancheur de £ est fausse. En effet, d’apres (3.2) le bruit a pour autocorrélation
I’autocorrélation du canal. Des lors, apparait ’avantage de considérer un entrelaceur symbole,
comme [43]. En effet, dans ce cas nous pouvons considérer le bruit & aprés désentrelacement
comme quasi blanc. Ici, en revanche I’hypothese de blancheur sera partiellement fausse. Cepen-
dant, puisque nous considérons dans toute la suite une modulation binaire (BPSK), cela n’a
donc ici pas d’influence sur les performances.

Le passage des symboles M-aire d,, aux bits ¢, dépend de la modulation choisie. Dans le cas
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d’une modulation de phase a deux états (BPSK):

o (1) ()

Le rapport de log-vraisemblance A(c,) porte ainsi une information de fiabilité de la donnée
égalisée y,,, homogene aux bits codés, entrelacés. Il s’obtient a partir de ¥, par:

_ . yn|d = ) _ exp 62|yn B2
Me) =) = 1o (b =10 <—exp o
1 4
= ——g-(lyn B> = lya + BI?) = U—g-éﬁ(ﬁ*yn) (3.3)

ol ag est la puissance du bruit complexe &, et ou R(.) représente la partie réelle. Notons que [54]
montre que A(c,) peut étre estimée a partir de la seule puissance d’erreur P, = E [|y,, — d,|?]
(et non de la puissance de bruit o7 et du coefficient 3 comme dans (3.3)) par

A(Cn) = Uig ) §R(B*yn) = i ) §R(yn)

P
Cette puissance d’erreur P, est estimée en sortie de I’Al:

ﬁe ~E [|yn - Czn|2]

3.5.3 Description du désentrelaceur

Rappelons que la présence de I’entrelaceur est indispensable au décodeur, pour que ce dernier
apporte le gain de codage escompté (cf. Sectionl.6).

Il existe de nombreux types d’entrelaceur et nous en envisageons deux différents dans les
simulations. Le premier réalise un entrelacement dit uniforme : les bits codés ¢, (cf. Figure 3.2)
sont écrits ligne par ligne dans une matrice de taille 59 x 59 (ici) et lus colonne par colonne. Les
performances du Turbo-égaliseur avec un tel entrelaceur sont présentées Figures 3.10 et 3.11.

L’autre type d’entrelacement est dit non-uniforme: les bits codés sont écrits ligne par ligne
dans une matrice de taille 64 x 64 (ici) et lus selon une loi non-uniforme (cf. [43] et [18]).
L’entrelaceur non-uniforme assure un mélange pseudo-aléatoire des données, ce qui permet au
bruit des données d’étre moins coloré. Aussi, les performances dans le cas non-uniforme sont
meilleures que dans le cas uniforme, comme le montre les Figures 3.12 et 3.13 a comparer avec
les Figures 3.10 et 3.11. On remarque que si ’entrelacement est effectué sur les bits codés ¢,
(pour obtenir ¢,), le désentrelacement est quant a lui effectué sur les rapports de vraisemblance
A(cp) (3.3) pour obtenir A(cy,).

3.5.4 Description du décodeur

Le décodeur utilisé ici est 'algorithme MAP proposé par Bahl et al. [3]. Néanmoins, pour
pouvoir s’intégrer dans le récepteur Turbo, ce décodeur présente cependant la particularité de
devoir fournir non seulement une information pondérée sur les bits d’information mais également
sur les bits codés. Détaillons maintenant les différentes sorties d’'intérét de ce décodeur.
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Il fournit I’estimation a,, des bits d’information en maximisant leurs probabilités a posteriori:

G = arg max P(am = i[{ya}).

Pour chaque itération p du Turbo-égaliseur, on peut alors calculer le taux d’erreur binaire
(TEB) de ces estimations ay, i.e. le TEB en sortie du décodeur.

Afin de poursuivre Iétude, précisons que le décodeur fournit également a sa sortie A(cy,): le
logarithme du rapport de probabilité a posterior: de chaque bit codé. Il s’agit d’une information
pondérée sur les bits codés, qui est transmise au traitement suivant du Turbo-égaliseur.

Do = 1{s})
Bl = ouyn})) (34)

A(en) =1n (

Le calcul de A(c,,) nécessite la connaissance des probabilités P(cm = 1|{yn}) et P(cn =
0{yn}), dont nous détaillons les étapes de calcul ci-dessous. Le but d’un algorithme MAP est
de fournir les probabilités a posteriori des bits utiles P(a,, = i|{y,}). Pour ce faire, il faut
préalablement calculer les probabilités a posteriori de transition d’un état o; = ¢ du treillis a
'instant [ vers un autre état 0,41 = j a l'instant [ 4+ 1. Notons P(o; = 7,011 = j|{yn}) cette
probabilité. Des lors, on déduit la probabilité a posterior: d’avoir un mot codé. En effet, notons
my(i, j) le mot codé généré a I'instant [ lors de la transition entre les états i et j. La probabilité
a posteriori d’avoir émis le mot codé m a l'instant [ s’écrit :

Py =ml{y}) = 3> Plor=1i,001=jl{ya})

(] / my (27]):m

Il est alors aisé d’obtenir la probabilité a posteriori de chaque bit du mot codé. Dans le cas

d’un code convolutif de redondance R, = % :

P(ca = 0{yn}) P(mi = 10,01{yn}) + P (ms = [0,1]|{yn})
Plea =1{yn}) = Plm=[1,0]{yn}) + Plm = [1,1]|{yn})
Plearr = 0{yn}) = Plmu =10,0]{yn}) +Plmu = [1,0]{yn})
Plearr = 1{wn}) = Pl =[0,1{yn}) + Pl = [L,1]{yn})

3.5.5 Calcul de d?

Aprés entrelacement de la séquence A(c,,) (cf. (3.4)), on obtient A(c,), logarithme du rapport
de probabilité a posteriori de chaque bit codé entrelacé. Il est alors possible de calculer d? la
moyenne a posteriori des symboles d,,. Pour une modulation de phase a deux états:

dy = (‘)2{: }d(j)P( d(j){yn}) = Pldn = 1{yn}) — P(dn = —1{yn})

= P(Cn = 1|{yn}) - P(Cn = 0|{yn}) (35)

De plus, d’aprés la définition de A(c,,) (3.4) et en utilisant le résultat :

P(em = 1{yn}) = Plem = 0l{yn}),
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nous obtenons les expressions des probabilités :

exp A(cn)
expAlc,) +17
1
expAlc,) +1

Plem = W{yn}) =

Plem = 0l{yn}) =

Nous en déduisons avec (3.5):
_expA(e,) —1

db = .
" expAle,) +1

(3.6)

C’est cette information d? qui alimentera 1’égaliseur de l'itération suivante. Au contraire
des systemes Turbo, ou une information extrinseque est calculée, nous alimentons l'annuleur
d’interférence avec la probabilité a posteriori. Cette information a posteriori est alors considérée
comme a priori pour le module suivant.

3.5.6 Conclusion

Le schéma de Turbo-égalisation présenté permet de réduire la complexité du traitement de
réception par rapport au traitement optimal conjoint en utilisant un traitement itératif.

Apres avoir étudié chacun des éléments du Turbo-égaliseur, nous en présentons maintenant
les performances.

3.6 Turbo-égalisation : performances et premiere analyse

3.6.1 Conditions de simulation

Nous utilisons ici un Turbo-égaliseur comprenant :
- codeur: convolutif et récursif systématique, de rendement %, de longueur de contrainte K =7
et de polynomes [1, %],
- entrelaceur binaire uniforme: les bits sont écrits ligne par ligne dans une matrice de taille
59 x 59 puis lus colonne par colonne,
- modulation : de phase a deux états BPSK,
- mise en forme: les symboles transmis sur le canal sont mis en forme par blocs, ou chaque bloc
contient 32 symboles utiles suivis de 16 symboles connus et dits d’apprentissage,
- égaliseur: DFE [54] pour 'itération 1, puis Al,
- décodeur: MAP [3].

Types de canaux testés:
Les canaux testés sont ceux présentés Section 2.4.

Quelques courbes de références: afin de juger de l'efficacité du Turbo-égaliseur, nous
présentons tout d’abord les courbes de performances en sortie de 1’égaliseur en fonction des
itérations (#1, #2, ...) et les comparons a 2 courbes de références:

- BABG: : performances sur le canal a bruit additif blanc gaussien,
- egal. opt.: performances de ’égaliseur MAP optimal pour ce canal.
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CANAL : Porat & Friedlander
T T
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- #1
- #2
1|+ #3
—— #4
—+ #5
— #6

107N\

o
O‘

o
O‘

TEB : taux d'erreur binaire
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’ ) E /N, utile (10° Bits) ? B
F1G. 3.9 — Performances du Turbo-égaliseur (entrelaceur uniforme et 1¢" égaliseur: DFE) es-
timées en sortie du décodeur pour le canal Porat € Friedlander. Les courbes BABG codé et
disjoint optimal sont ici confondues.

De méme, nous représentons les courbes de performances en sortie du décodeur en fonction des
itérations (#1, #2, ...) et les comparons a 2 autres courbes de références:

- BABG codé: performances du décodeur optimal MAP sur le canal & bruit additif blanc
gaussien pour le code considéré,

- disjoint opt.: performances du récepteur disjoint optimal i.e. égaliseur MAP puis décodeur
MAP pour le canal et le code considérés (le calcul de cette courbe est présenté Section 4.2.1).

Les résultats présentés dans ce paragraphe ont été obtenus pour des simulations sur 10° bits
d’information et sont présentés Figures 3.9 et 3.10.

3.6.2 Allure générale des courbes de performances

Il est intéressant de noter que pour le canal Porat & Friedlander (cf. Figure 3.9), le Turbo-
égaliseur obtient les mémes performances que le canal a bruit additif blanc gaussien i.e. toute
I'interférence due aux autres symboles a bien été supprimée. Malgré sa sous-optimalité, le Turbo-
égaliseur peut donc obtenir de bonnes performances lorsque le canal n’est pas trop difficile (canal
dispersif ayant la méme distance minimale que le canal a bruit additif blanc gaussien).

Dans la suite de ce paragraphe, nous considérons des canaux plus séveres dont la distance
minimale est plus faible que celle du canal a bruit additif blanc gaussien. Ainsi, le canal Proakis
B présente un exemple intéressant. Bien qu’apres ’égaliseur les performances tendent vers celles
du canal BABG (Figure 3.10, courbe a), les performances apres décodeur restent éloignées de
celles du canal BABG codé (Figure 3.10, courbe b). Afin de mieux comprendre le fonctionnement
du Turbo-égaliseur, nous nous proposons de déterminer les caractéristiques des performances
du Turbo-égaliseur.
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F1G. 3.10 — Performances du Turbo-égaliseur (entrelaceur uniforme et 1° égaliseur: DFE).

3.6.3 Le point de déclenchement

Comme dans le cas des Turbo-codes, les simulations ont mis en évidence 'existence d’un
point de déclenchement du phénomene Turbo. En effet, nous avons remarqué que les itérations
successives apportent une amélioration si le TEB est suffisamment faible apres la premiere
itération.

La Figure 3.10 présente le TEB du Turbo-égaliseur évalué soit apres 1’égaliseur (a et c),
soit apres le décodeur (b et d) et ce en fonction de l'itération. Pour comparer, nous avons
présenté les performances du canal BABG (a et ¢) et celles du canal BABG codé (b et d). Nous
remarquons que, pour les deux canaux, les performances du Turbo-égaliseur s’améliorent au fil
des itérations lorsque le TEB apres ’égaliseur de la premiere itération est inférieur a 0.2. C’est
donc cette valeur de TEB qui permet le déclenchement du phénomeéne Turbo.

De plus, nous observons que le canal agit sur ’abscisse de ce point. En effet, le déclenchement
s’opeére a un rapport signal a bruit (%) de 2 dB pour le canal Proakis B (a) et de 10 dB pour le
Proakis C (c¢). Ainsi, pour le canal Proakis C réputé plus difficile que le Proakis B, le phénomeéne
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F1G. 3.11 — Performances du Turbo-égaliseur (entrelaceur uniforme et 1" égaliseur: MAP).

Turbo s’enclenche pour un rapport % plus fort, ce qui montre 'effet du canal sur ce point de
déclenchement.

Comme le point de déclenchement est le point a partir duquel le phénomene Turbo s’en-
clenche, il nous parait intéressant de montrer maintenant I'influence de certains parametres sur
I’abscisse de ce point. En effet, plus le déclenchement a lieu pour un RSB faible, meilleures
seront les performances asymptotiques du Turbo-égaliseur (i.e. lorsque le nombre d’itération
augmente). Ainsi, trouver des parametres, qui permettent d’avancer le point, permet d’améliorer
la structure actuelle du Turbo-égaliseur.

Il est ainsi apparu que le tout premier traitement (i.e. ’égaliseur de la premiére itération) est
primordial et que les performances de cet égaliseur influent directement sur le déclenchement
ou non du phénomene Turbo. Ceci est illustré Figure 3.11 en placant un égaliseur MAP en
début de chaine au lieu d’un égaliseur DFE. Il est a noter que cette modification ne change pas
le TEB du point, ce qui continue a corroborer la these selon laquelle le point de déclenchement
est lié au TEB apres le premier égaliseur. En revanche, 'utilisation d’un égaliseur MAP en
premiere itération, permet pour le canal Proakis C de ramener le point de déclenchement a une
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abscisse de 6.5 dB au lieu de 10 et de 1.5 au lieu de 2 dB pour le Proakis B.

Nous avons également étudié I'influence de I’entrelaceur. Pour ce faire, nous avons choisi un
entrelaceur de taille 64 x 64, ou les données sont lues selon une loi non-uniforme précisée dans
[43]. Sur le tableau 3.1, on voit que la nature du premier égaliseur affecte plus le point de
déclenchement que I’entrelaceur.

H Entrelaceur ‘ 1¢" égaliseur ‘ n’ de la Figure ‘ Proakis B ‘ Proakis C H

uniforme DFE 3.10 2 dB 10 dB
non-uniforme DFE 3.12 2 dB 9.4 dB
uniforme MAP 3.11 1.5 dB 6.5 dB
non-uniforme MAP 3.13 1.5dB 6 dB

TAB. 3.1 — Abscisse des points de déclenchement pour les canaux Proakis B et C.

Ces premiers résultats laissent a penser que le point de déclenchement est primordial dans
le phénomeéne Turbo, car plus il a lieu pour un faible RSB, meilleures seront les perfor-
mances asymptotiques du Turbo-égaliseur (i.e. lorsque le nombre d’itération augmente). Pour
Paméliorer, il faut prendre le meilleur égaliseur possible i.e. I'égaliseur MAP, sauf si le treillis
compte trop d’états auquel cas nous utiliserons I’égaliseur DFE. Notons, que dans le cas de ca-
naux faciles, ot tous les égaliseurs donnent des performances proches, nous choisirons le moins
complexe.

3.6.4 L’effet d’avalanche

Le point de déclenchement observé au-dessus, marque le début d’un effet d’avalanche. En ef-
fet, les courbes de performances présentent une pente de plus en plus forte apres le déclenchement
et au fur et a mesure des itérations, ce qui permet d’assurer les bonnes performances asymp-
totiques du Turbo-égaliseur. Nous allons maintenant étudier I'influence de I’entrelaceur sur cet
effet.

Les performances du Turbo-égaliseur montrent que I’entrelaceur non-uniforme de taille 64 x 64
(Figure 3.12) donne de meilleurs résultats en sortie du décodeur que l'entrelaceur uniforme de
taille 59 x 59 (Figure 3.10). En effet, avec l'entrelaceur non-uniforme, le gain entre chaque
itération du Turbo est plus grand.

L’effet d’avalanche s’observe également en sortie de I’égaliseur (cf. Figures 3.10 et 3.11), ou
I’on observe 'influence du 1" égaliseur. A 5 dB par exemple et pour le canal Proakis B, les

performances apres ’égalisation de la premiere itération (#1, a) sont égales, que 1’égaliseur soit
MAP (Fig. 3.11) ou DFE (Fig. 3.10).

En revanche, 'effet d’avalanche est plus important dans le cas du MAP. En effet, a 5 dB, les
performances en sortie de I’AI sont celles du canal & bruit additif blanc gaussien des la 37m¢
itération avec le MAP en premiere itération, alors qu’elles ne sont mémes pas atteintes a la
6°™¢ jtération avec le DFE. Ceci motive, quand c’est possible, I'utilisation de 1’égaliseur MAP
a la premiere itération.
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F1G. 3.12 — Performances du Turbo-égaliseur (entrelaceur non-uniforme et 1° égaliseur : DFE).

3.6.5 Remarque sur la lecture des courbes

L’ajout de I’ensemble codeur/décodeur dans une chaine de communication permet d’obtenir
de meilleures performances. En ajoutant de la redondance dans le signal émis, le codeur permet
d’accroitre les distances (euclidiennes) entre toutes les séquences codées possibles, au prix d’une
diminution du rapport signal & bruit codé (i.e. transmis) par rapport au RSB utile (cf. Section
1.4.1).

Dans la suite nous souhaitons pouvoir comparer les performances avec et sans codage pour
un méme RSB: nous choisissons arbitrairement comme référence le RSB utile. Ainsi nous
représentons également les performances apres égaliseur et apres décodeur en fonction de ce
meéme RSB utile. Nous proposons donc dans les Figures 3.10, 3.12, 3.11 et 3.13, une lecture
verticale des courbes i.e. une expérience est menée pour un RSB utile donné et nous lisons
I’évolution de la probabilité d’erreur tant pour I’égaliseur que pour le décodeur, d’otu la lecture
verticale.
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F1G. 3.13 — Performances du Turbo-égaliseur (entrelaceur non-uniforme et 1°" égaliseur : MAP).

3.7 Conclusion

Dans ce chapitre, nous nous sommes intéressés aux récepteurs correspondant & 1’émission
d’un message codé sur canal sélectif en fréquence. Ils comportent donc un égaliseur et un
décodeur. L’approche classique, dans les normes actuelles, est a ce jour encore disjointe. Nous
avons rappelé les limitations inhérentes a une telle approche et avons considéré les méthodes
qui permettent d’améliorer de tels récepteurs. Pour ce faire, nous nous sommes placés dans
le contexte d’une approche conjointe de maniere a ne pas perdre d’information entre les deux
étapes d’égalisation et de décodage. La solution optimale a ce probleme conjoint étant trop
complexe, nous nous sommes ensuite intéressés aux solutions sous-optimales. Parmi elles, les
récepteurs Turbo nous semblaient tres prometteurs: ils transforment la complexité du probleme
conjoint en un traitement itératif. Ces récepteurs Turbo sont aujourd’hui au nombre de deux:
le Turbo-détecteur utilise un égaliseur MAP, alors que le Turbo-égaliseur utilise un annuleur
d’interférences a base de filtres et a la complexité de ce fait fort réduite. C’est pourquoi, nous
nous sommes alors intéressés a cette seconde structure: le Turbo-égaliseur.
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Apres en avoir rappelé sa structure itérative et les différents éléments constituant une itération,
nous avons pu présenté les performances du Turbo-égaliseur. De cette premiere analyse, nous
avons mis en évidence la présence d'un point de déclenchement du phénomene Turbo i.e. un
certain rapport signal a bruit de la transmission a partir duquel les performances s’améliorent
au fur et a mesure des itérations. Nous avons montré que ce point de déclenchement dépend
de la sélectivité du canal et qu’il est influencé par I'égaliseur de la toute premiere itération.
Ainsi, nous pouvons conclure que l'utilisation d’un égaliseur MAP (quand c’est possible) assure
de meilleures performances asymptotiques (i.e. lorsque le nombre d’itérations augmente) du
Turbo-égaliseur.

Puis, nous avons montré qu’un effet d’avalanche fait directement suite a ce point de déclenchement.
Cet effet peut étre accru avec I'utilisation d’un entrelaceur, qui assure une répartition la plus
aléatoire possible des erreurs issues de I’égaliseur.

Enfin, 'analyse des performances asymptotiques du Turbo-égaliseur a montré que lorsque
le canal a une distance minimale proche de celle du canal BABG, il est possible d’obtenir les
performances du canal BABG. En revanche, ce n’est pas le cas lorsque le canal est plus sévere.
C’est ce cas difficile que nous nous proposons d’analyser dans le chapitre suivant.



Chapitre 4

Turbo-égalisation : analyse

4.1 Introduction

Le chapitre précédent a rappelé les caractéristiques du Turbo-égaliseur [43], solution sous-
optimale au probleme de I’égalisation et du décodage conjoints. Cette structure fournit pour
certains canaux (cf. Figure 3.9) les performances du canal BABG. En revanche, pour des canaux
aux distorsions plus séveres, il n’est pas possible de s’affranchir de toute l'interférence entre
symboles apportée par le canal. C’est précisément ce cas, que nous cherchons a analyser plus
avant maintenant.

Nous observons une distance entre les performances du Turbo-égaliseur et celles du décodeur
sur un canal BABG. Quelles sont les causes de cette distance? Est-ce que le Turbo-égaliseur
peut toujours atteindre (i.e. quel que soit le canal) les performances du décodeur sur canal
BABG? Existe-t-il une borne plus proche tenant compte du code, de ’entrelaceur ainsi que du
canal de transmission?

Toutes ces questions nous paraissent tout a fait légitimes. Aussi, nous consacrons la premiere
partie de ce chapitre a trouver des bornes adaptées a notre probleme d’égalisation et de décodage
conjoints. La premiere borne présentée est celle du systeme disjoint dit optimal i.e. un récepteur
comprenant un égaliseur MAP et un décodeur MAP ou Viterbi, qui atteindrait le gain de
codage obtenu sur un canal BABG. Notons qu’en général (cf. Figure 3.1) la concaténation d’un
égaliseur MAP et d’un décodeur n’atteint pas cette borne. Puis, nous présentons une deuxieme
borne, qui permet de prédire les performances de la solution optimale au probleme d’égalisation
et de décodage conjoints. Enfin, nous pourrons comparer les performances du Turbo-égaliseur
avec ces bornes. Cette analyse nous permettra d’isoler la perte due uniquement au traitement
sous-optimal.

Dans une seconde partie, nous présentons une analyse fonctionnelle du Turbo-égaliseur, qui
permet de prédire les performances du Turbo-égaliseur avec la seule connaissance du code et
du canal. Ainsi, nous verrons quelles caractéristiques des performances du Turbo-égaliseur nous
pourrons prévoir, sans réaliser la simulation Turbo.

4.2 Bornes pour ’égalisation et le décodage conjoints

Cette partie concerne le calcul de bornes pour des récepteurs répondant au probléeme de
I’égalisation et du décodage conjoints. Une premiere borne « classique » est celle donnée par
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les performances d'un décodeur MAP sur un canal & bruit additif blanc gaussien (BABG).
Nous notons cette borne (Py gApc cod¢)- Néanmoins, 'analyse de performances (cf. Section 3.6)
a montré une distance importante entre les performances du Turbo-égaliseur et cette borne
P, BABG code NOtamment pour des canaux aux distorsions séveres. Aussi, nous souhaitons calculer
maintenant de nouvelles bornes, qui tiennent compte des distorsions du canal.

Rappelons, pour ce faire, que le gain de codage (1.10) est la distance (en dB) entre les
performances du canal a bruit additif gaussien et les performances asymptotiques (i.e. a fort
RSB) du décodeur de Viterbi pour le méme canal :

Py BABG code = Po.papc(RSB + gain de codage),

avec : gain de codage = 101og;y(Red free)-

La Figure 4.1 représente le gain de codage en tant que distance entre les courbes BABG et
BABG codé. De méme, la distance entre les performances asymptotiques de 1’égaliseur de
Viterbi pour un canal sélectif en fréquence et le canal a bruit additif gaussien sont données par
la perte canal définie en (2.13):

Pb,Viterbi = Pb7BABg(RSB - perte canal),

Ci2

min canal

d2,;
avec : perte canal = 10log, (M> :

Comme précédemment, la Figure 4.1 permet de visualiser cette perte canal.

CANAL : Proakis B
T T T

0
10 —8- BABG

O égaliseur Viterbi
—— BABG codé
— — joint optimal

disjoint optimal
) o
107k 4

gain codage

=
o,

perte
canal

perte
disjoint

TEB : taux d’erreur binaire
=
O‘

_ erte joint
107k p J

I I I I I I I 0 I
0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
Eb/ND

FiG. 4.1 — Calcul de bornes pour le canal Proakis B.

Définissons maintenant deux nouvelles bornes particulierement adaptées au probleme de
I’égalisation et du décodage conjoints. Nous utilisons dans la suite le fait que 1'algorithme
de Viterbi ou MAP séquence a des performances tres proches en terme de taux d’erreur binaire
de celles du MAP symbole (cf. Section 2.4). Aussi, dans la suite, nous utiliserons le gain de
codage et la perte canal pour caractériser les performances asymptotiques (a fort RSB) des
algorithmes MAP symbole.
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4.2.1 Le récepteur disjoint optimal

Nous souhaitons ici calculer les performances du systeme disjoint optimal. Ce récepteur est
composé d’un égaliseur MAP symbole a entrée et sortie pondérées et d’'un décodeur MAP
symboles a entrée pondérée également. Nous supposons de plus, que le décodeur MAP atteint
le gain de codage (1.10) défini pour le canal BABG. Notons que pour des canaux sélectifs en
fréquence, le décodeur MAP n’atteint en général pas ce gain de codage, comme le montre la
Figure 3.1. Ceci s’explique par le fait que nous approximons la sortie de 1’égaliseur par un
modele de données sans interférences entre symboles plus un bruit additif gaussien. Or, pour
des canaux aux distorsions séveres, il reste de l'interférence et le modele n’est plus validé.
Néanmoins, ce récepteur nous semble intéressant. En effet, nous avons conclu dans le chapitre
précédent que le tout premier égaliseur détermine (parmi d’autres facteurs) les performances
asymptotiques du Turbo-égaliseur et que si possible, il faut choisir I’égaliseur MAP symbole.
Ainsi, la premiere itération du Turbo-égaliseur devient le récepteur disjoint, qui n’atteint pas le
gain de codage. Il serait intéressant de savoir si les itérations suivantes du Turbo-égaliseur peu
complexes (car I’égaliseur est 'annuleur d’interférences) permettent d’atteindre voire méme de
dépasser ce gain de codage. D’ou notre récepteur disjoint optimal.

Pour ce récepteur disjoint optimal, apres ’égaliseur MAP les performances asymptotiques
sont :
Pb,Viterbi = Pb7BABg(RSB - perte canal).
Fait suite le décodeur MAP a entrée pondérée. Afin de simplifier le calcul de cette borne

nous supposons que ce décodeur atteint le gain codage (cf. Section 1.5) et fournit donc les
performances asymptotiques binaires du récepteur disjoint optimal :

Py disjoint optimat(RSB) = Py viteryi (RSB + gain de codage)
= P, papc(RSB + gain de codage - perte canal).

On en déduit la perte du systeme disjoint optimal par rapport aux performances du décodeur
MAP sur canal BABG (i.e. le cas BABG codé) :

perte vis-a-vis BABG = perte canal - gain codage
perte disjoint = perte vis-a-vis BABG codé = perte canal (4.1)
= a fort RSB, Pb,disjoint optimal — Pb,BABG codé(RSB - perte diSjOiIlt) (42)

Cette perte disjoint est présentée Figure 4.1. Notons que cette borne dépend des caractéristiques
du code et du canal.

4.2.2 Le récepteur conjoint optimal

L’analyse de performances (cf. Section 3.6) a montré une distance importante entre les perfor-
mances du Turbo-égaliseur et la borne P, papc coq¢ NOtamment pour des canaux aux distorsions
séveres. Rappelons que cette borne est en fait les performances du code sur le canal BABG et
représente donc les meilleures performances possibles pour ce code. Dans cette distance nous
souhaitons maintenant isoler la perte due au canal de transmission d’une part et au traitement
sous-optimal du Turbo-égaliseur d’autre part.

Pour ce faire, il nous faut obtenir les performances du récepteur optimal conjoint présenté
Section 3.3.1 et les comparer a celle du Turbo-égaliseur. La distance sera observée sera celle
due au traitement itératif et sous-optimal.
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Pour ce faire, rappelons que le récepteur conjoint optimal calcule les vraisemblances de chaque
séquence de bits d’information connaissant les échantillons regus du canal et choisit la plus pro-
bable. Ainsi, ce récepteur tient donc compte de I’ensemble du systéme {code+entrelaceur-+canal}.
La complexité d'un tel algorithme est tout a fait prohibitive. En effet, 'entrelaceur placé apres le
code « casse » la structure convolutive de telle sorte que 1’ensemble {code+entrelaceur+canal}
ne peut étre représenté sous forme de treillis et qu’il n’y a donc pas de réduction de com-
plexité comme dans le cas de I'algorithme de Viterbi (cf. Section 2.3.1.1.2). Sous hypothese
de bruit blanc gaussien, le récepteur conjoint optimal doit alors calculer les distances entre la
séquence d’échantillons recus et toutes les séquences possibles (séquences codées, entrelacées et
convoluées par le canal) pour finalement choisir celle la plus proche.

De ce fait, le récepteur conjoint optimal est tres proche de I’égaliseur de Viterbi. Ainsi, de la
méme maniere que pour ’égaliseur de Viterbi, ou 'on prédit les performances par rapport au
canal BABG avec la distance minimale entre toutes les séquences possibles convoluées par le
canal, nous pouvons aussi prédire les performances du récepteur conjoint optimal par rapport au
canal BABG codé en calculant une nouvelle distance globale minimale. Notons cette distance
dgiobate min- Elle représente la distance minimale entre toutes les séquences possibles codées,
entrelacées et convoluées par le canal. Avec cette nouvelle distance globale minimale, nous
définissons la perte conjoint :

d2
BABG codé )
)

d2

min globale

perte conjoint = 10 log;,(

ol dBABG cod¢ €St la distance minimale sur le canal BABG codé. On obtient alors:
a fort SNR, Pb,joint optimal = Pb,BABG codé(SNR - perte COHjOiIIt).

Cette perte joint ainsi que la borne obtenue pour le récepteur conjoint sont présentés Figure 4.1.
Notons que cette borne fournit les performances asymptotiques du récepteur conjoint optimal
et dépend des caractéristiques a la fois du code, de I'entrelaceur et du canal.

Notons que le calcul de la distance minimale globale est, comme pour le récepteur conjoint
optimal, prohibitif. Aussi, afin de poursuivre notre étude, nous devons choisir un cas, ou le
calcul de cette distance n’est pas trop complexe. C’est cet exemple simple que nous présentons
ci-dessous.

4.2.3 Choix d’un exemple simple

Pour les conditions de simulation spécifiées dans la section 3.6.1 et dans le cas de I'entrelaceur
uniforme de taille 59 x 59, 2°5 séquences de bits d’information sont générées et environ 2595
distances sont calculées pour obtenir dpn giobate- Aussi, le trop grand nombre de distance rend
le calcul de dyin giobate impossible dans ce cas. Nous nous proposons donc de choisir un exemple
plus simple (dans les Figures 4.2, 4.3, 4.4) et tout de méme intéressant pour notre étude, i.e.
ou les bornes BABG codé et joint optimal ne sont pas confondues pour les canaux Proakis B
et C.

Pour ce faire, nous considérons ’exemple avec pour caractéristiques :
- un code de répétition 3 i.e. un code de longueur de contrainte 1 et de polynémes [1 1 1],
- un entrelaceur non uniforme de taille 12, ou les données sont lues MODULO 5.

Ces caractéristiques ont été obtenues grace a ’étude de cas de la Section 2.5. En effet, pour
le canal Proakis B et avec une modulation BPSK, les motifs d’erreur fournissant la distance
minimale sont donnés dans le Tableau 2.6 et sont 22 —-2---—2ou 22 —-2--:2.
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Soient 4 bits d’information notés 1234. Pour notre exemple dit simple, il leur correspond la
séquence de symboles émis:

1934 <% 111999333444 1Ly 194931342413 Mseenforme 1242 ¢---¢3134¢---¢2413¢- - ¢

ol [] est ’entrelaceur et c- - - ¢ la séquence de symboles connus. Les deux séquences de symboles
émis, qui donnent la distance minimale globale di, giobare (relative au récepteur conjoint), sont
celles, ou 2 et 4 different. Ce résultat est obtenu apres calcul exhaustif de toutes les distances
possibles. On obtient finalement les valeurs des distances:

2 _ 2 _
ABABG code = dfreedmm Bapa = 12
2 _ 2 2 _
dmin globale — 2dmm canal + dmin BABG — 9.34
2 _ 2 _
ddisjoint opt T dfreedmm canal — 8.01

Avec ces distances, nous en déduisons les pertes joint et disjoint :

| CANAL | PERTE JOINT | PERTE DISJOINT |

Proakis B -1.09 dB -1.75 dB
Proakis C -2.01 dB -5.01 dB

TAB. 4.1 — Pertes des récepteurs joint optimal et disjoint optimal vis-a-vis de la borne sur le

canal BABG codé.

4.3 Comparaison du Turbo-égaliseur avec les bornes

Pour I'exemple précisé Section 4.2.3, nous comparons le Turbo-égaliseur avec les différentes
bornes déja introduites et que nous rappelons maintenant.

Nous considérons tout d’abord la borne dite BABG codé, correspondant a la transmission
d’un message codé sur un canal BABG. En effet, nous avons montré au paragraphe 3.5.1,
que lorsque l'annuleur d’interférences est alimenté par les échantillons recus et par les vrais
symboles, les performances sont celles du BABG, puis apres décodage celles du BABG codé.
Néanmoins, cette borne ne dépend pas des caractéristiques du canal de propagation. Ainsi pour
des canaux faciles (i.e. dont la distance minimale est celle du canal BABG) cette borne peut
étre atteinte (cf. Figure 3.9). En revanche, pour des canaux difficiles (par ex. Proakis B ou
C), cette borne ne semble pas étre la plus adaptée (cf. Figures 3.10, 3.12, 3.13 et 3.11). C’est
pourquoi nous considérons aussi ici les bornes introduites dans la Section 3.5.1 précédente, a
savoir la borne disjointe optimale ainsi que la borne jointe optimale.

Une borne plus adaptée serait celle du récepteur conjoint optimal car elle dépend a la fois
du codeur, de l'entrelaceur et du canal. Les résultats de simulation tendent a montrer que
dans notre exemple le Turbo-égaliseur n’atteint jamais cette borne (cf. Figures 4.2 et 4.3).
Cependant, il atteint asymptotiquement la borne du disjoint optimal pour le canal Proakis C,
lorsque 1’égaliseur de la premiere itération est le MAP (cf. Figure 4.3).

La distance entre la borne du conjoint optimal et Turbo-égaliseur matérialise la perte due au
traitement sous-optimal. Cherchons a I'analyser plus avant et a trouver les cause possibles de
cette perte. Pour ce faire, observons les performances du Turbo-égaliseur apres 1’égaliseur (cf.
Figure 4.4). Notons que I’AI dépasse les performances de 1’égaliseur optimal et atteint la borne



78 CHAPITRE 4. TURBO-EGALISATION: ANALYSE
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F1G. 4.2 — Performances du Turbo-égaliseur (1°" égaliseur DFE) apreés décodage sur canal Proa-
kis B et C.

du canal BABG. Ceci s’explique par le fait que I’Al utilise une information a priori sur les bits
codés et n’est donc pas un égaliseur classique. Cependant, en observant la Figure 4.3, il apparait
clairement que le décodeur n’atteint pas le gain de codage, que ’on pourrait attendre. En effet,
si le décodeur atteignait le gain de codage, nous aurions apres décodage les performances du
canal BABG codé, ce qui n’est pas le cas. Ceci pourrait s’expliquer par le fait que le décodeur
suppose que les données ’alimentant sont soumises a un bruit gaussien, ce qui sera discuté plus

avant Section 4.4.3.
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EblNO: SNR per bit Eb/No: SNR per bit
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F1G. 4.3 — Performances du Turbo-égaliseur (1°" égaliseur MAP) aprés décodage sur canal Proa-
kis B et C.

Enfin, une nouvelle piste de réflexion vient d’une analogie faite entre le Turbo-égaliseur et
les codes concaténés en série. On remarque en effet, que lorsque deux codes sont concaténés en
série, si le premier réalise bien le gain de codage escompté, il n’en est pas de méme du second.

Toutes ces analyses nous amenent a penser que la structure du Turbo-égaliseur peut étre
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encore améliorée.

o CHANNEL : Proakis B
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— NolsI
optimal equalizer|
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107+
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Fic. 4.4 — Performances du Turbo-égaliseur (1°" égaliseur MAP) apreés égalisation sur canal
Proakis B.

Ainsi, pour notre exemple dit simple, le Turbo-égaliseur n’atteint jamais les performances
du systeme joint optimal et tend au mieux vers le disjoint optimal pour le Proakis C et avec
un égaliseur MAP en premiére itération (cf. Figure 4.3). Avec un meilleur code (K = 7), un
entrelaceur non-uniforme de taille 64 x 64 et le MAP comme premier égaliseur, nous avions
obtenu les performances de la Figure 3.13, ou le canal Proakis B dépasse la borne disjoint
optimal et le Proakis C tend vers cette méme borne. Ainsi, le Turbo-égaliseur semble permettre
d’atteindre le gain de codage escompté vis-a-vis du systeme disjoint réel qui ne le peut (cf.
Figure 3.1), mais n’atteint pas la borne du disjoint optimal. En comparaison, le Turbo-détecteur
obtient de meilleures performances notamment avec le canal a la distance plus faible encore que
le Proakis B [18, Fig. IV.16, page 93]. Ceci nous ameéne a penser que I’annuleur d’interférences
est I’élément a améliorer, en tenant compte notamment de la nature des données retournées d?

[23].

4.4 Analyse fonctionnelle

Dans la section précédente (Section 4.3), nous avons comparé les performances du Turbo-
égaliseur avec des bornes adaptées au probleme de 1’égalisation et du décodage conjoints. Cette
analyse nous a permis de conclure, que le Turbo-égaliseur n’atteint pas, pour des canaux aux
distorsions séveres, les performances du récepteur conjoint optimal au sens du MAP. La distance
entre les courbes est due au processus itératif sous-optimal et plus précisément au décodeur qui
n’atteint pas le gain de codage.

Puisque le décodeur semble ne pas fournir le gain escompté au cours des itérations, nous
nous intéressons, dans cette nouvelle section, a caractériser le décodeur au cours du processus
itératif. Pour ce faire, nous allons représenter les performances du Turbo-égaliseur en deux
points stratégiques: apres ’égaliseur et apres le décodeur. Il est important de visualiser en ces
deux points la méme variable, de maniéere a voir son évolution au cours des itérations. De plus,
cette variable doit contenir autant d’information que le TEB, pour connaitre les performances
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en ce point de la chaine. Aussi, la variable choisie est I'inverse du rapport signal a bruit, soit la
puissance d’erreur normalisée par la puissance utile.

Par I’étude de I’évolution de cette variable au cours des itérations, nous obtiendrons une
nouvelle analyse du Turbo-égaliseur, que nous appellerons analyse fonctionnelle. Pour ce faire,
nous nous inspirons de la démarche utilisée par [31] dans le cas d’une transmission multi-
utilisateurs CDMA [31]. Ainsi, cette analyse nous permettra de prédire les performances du
Turbo-égaliseur sans avoir recours aux simulations.

4.4.1 Principe de ’analyse fonctionnelle

Le Turbo-égaliseur est un récepteur qui s’articule autour de deux traitements principaux:
I’égaliseur et le décodeur. Chacun de ces traitements a pour vocation de fournir a sa sortie
une estimation de données plus fiable qu’a son entrée. En d’autres termes, la vocation de ces
traitements est de diminuer la puissance d’erreur qui affecte les données. De plus, si nous faisons
I’hypothese d’une erreur blanche et gaussienne, cette erreur est completement caractérisée par sa
variance. Quant aux traitements d’égalisation et de décodage, ils ne sont pas seulement sensibles
a la puissance d’erreur mais aussi a la puissance utile. En effet, la représentation classique
des performances est la courbe du TEB en fonction du rapport signal a bruit 7.e. le rapport
puissance utile sur puissance de bruit (ou d’erreur ici). Aussi, dans notre nouvelle représentation
des performances, nous devons plutot considéré une puissance d’erreur normalisée i.e. le rapport
de la puissance d’erreur sur la puissance utile.

De plus, pour expliquer le processus itératif, nous devons présenter des puissances d’erreur
relatives aux memes données utiles. Nous choisissons pour données utiles les symboles émis d,,.
L’estimation de d,, est disponible en deux points du Turbo-égaliseur (cf. Figure 4.6) soit sous la
forme de y,, soit sous la forme de dP. Ainsi, au cours du processus itératif, la puissance d’erreur
normalisée P, y de 'estimée de d,, évolue, comme le montre la Figure 4.5.

Pe,N(Tn) Pe,N(yn) Pe,N(d}m) Pe,N(yn)

Pe,N(d?z) PE,N(dfzil) Pe,N(yn) Pe,N(dﬁ)
9 / g f |

F1a. 4.5 — Evolution de la puissance d’erreur normalisée de [’estimée de d,,.

Puis, cette évolution est matérialisée en représentant sur la méme figure, les courbes de
I'égaliseur ¢g—! et du code f. Le point de concours de ces deux courbes est appelé un point fixe.
D’apres la théorie du point fixe, le Turbo-égaliseur converge vers ce point fixe si ce point est
stable i.e. si la fonction f o g est contractante:

|f og(x)|z:pointﬁxe <1.

Pour calculer les puissances d’erreur normalisées, nous supposons donc que les estimées y,
et d? sont affectées d’une erreur BABG (cf. Section 4.4.1.1). Nous discuterons Section 4.4.3 la
validité de ce modele.
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4.4.1.1 Modélisation des estimations de d,

Scindons le Turbo-égaliseur selon deux traitements. Le premier correspond a 1’égaliseur. 11
est alimenté par les échantillons recus:

rn = hxdy, + w,, de puissance d’erreur normalisée o), \ = — % —, (4.3)
’ h(0)og
et par la sortie de I'itération précédente :
o2
d?~! = (d, + en, de puissance d’erreur normalisée o7 = CQ;S. (4.4)
Il fournit une estimation pondérée du symbole d,, sous la forme
o2
Yn = Bd, + &,, de puissance d’erreur normalisée agN = 52—52 (4.5)
bl O'd

Notons que 'indice y signifie normalisé.

Le second traitement correspond a lI’ensemble: convertisseur M-aire binaire, désentrelaceur,
décodeur, entrelaceur et calcul de d?, comme présenté Figure 4.6. Pour simplifier le discours,
nous appelons décodeur ce deuxieme traitement. Il est alimenté par 1, de puissance d’erreur
normalisée o7 v (4.5) et fournit I'estimation pondérée d?, de puissance d’erreur normalisée o2 y
(4.4).

2
Tw,N

2
O¢ N

O N rp = hxd, +w, AN
Yn = Pdn + &n
1 _ - . .

dh = Cdn +en égaliseur
”””””””””””””””””””””””””””” Tt
leul d v lécodenr ! I convertisseur 1
calcul de ! ! décodeur I , | ! |

» —— entrelacenr +—— —— désentrelaceur —— M-aire [
b o o MAP o o binai
[ I inaire

FiG. 4.6 — Nouwelle représentation du Turbo-égaliseur pour l'analyse fonctionnelle.

Pour des questions de simplicité, nous supposons que les modeles de y, et de d? sont
indépendants des itérations. Aussi, 5 et ¢ sont indépendants de P. De plus, nous supposons
(¢, dans (4.4), et 3, dans (4.5), indépendantes du temps ,. Cette hypothese est vérifiée pour
a la toute premiere itération, car le canal est invariant dans le temps et que la modulation est
a deux états de méme puissance (modulation de phase binaire et cohérente). En revanche pour
¢ et pour les itérations suivantes de [, il s’agit d'une simplification.

De plus, pour tous les modeles (4.3), (4.4) et (4.5), nous considérons l’erreur gaussienne
centrée et blanche. Cette hypothese est vérifiée pour la sortie du canal (4.3). Nous discuterons
les hypotheses de gaussianité relatives aux modeles (4.4) et (4.5) dans la section 4.4.3.

Dans la suite, toutes les puissances d’erreur considérées sont normalisées (sauf si le contraire
est précisé) et nous ne rappellerons pas systématiquement normalisé.
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4.4.1.2 Puissance d’erreur normalisée pour le code

Nous souhaitons maintenant calculer la puissance d’erreur en sortie du décodeur en fonction
de celle a son entrée. De par I’hypothese d’'un modele a erreur additive blanche gaussienne
en entrée du décodeur (4.5), la courbe qui caractérise le décodeur est obtenue en simulant ce
méme décodeur & la sortie d’un canal BABG. La courbe obtenue o2 v = f(07 ) est présentée
Figure 4.7.

code K=7 récursif systématique

0 2 4 o> 6 8 10

FiG. 4.7 — Puissance d’erreur du code.

4.4.1.3 Puissance d’erreur normalisée pour ’annuleur d’interférence

Calculons maintenant la puissance d’erreur en sortie de 'annuleur d’interférence en fonction
de celle en entrée. De par les modeles de données (4.3) et (4.4), et de par les expressions des
filtres de ’annuleur d’interférence (3.1), nous pouvons obtenir une expression analytique de la
puissance d’erreur en sortie de cet égaliseur.

D’apres (3.1), les expressions temporelles des filtres sont :

pn =ah’,, qn = @ (Yn(n) — 7,(0)d,) avec o = — (4.6)

oqm(0) + o5
La sortie de I’AI s’écrit :
Yn = PHrp—qkdy,

= (pxh—C(q) *d, +p*w, —q*e,.
Pour qu’il y ait annulation d’interférence i.e. pxh — (q = a~y,(0)d,, nous supposons ¢ = 1. Dés
lors, nous obtenons avec (4.6):

Un = @Y (0)dy, + p * w, — g * &
D’ou

B = ay,(0)

Nous avons déja supposés que les processus w, et &, sont blancs et centrés. Supposons de plus
ces processus indépendants entre eux grace a l’entrelaceur. Aussi, nous obtenons:

07 = var(pxwy) 4+ var(—q *en) = 7,(0)os, + 74(0)0’e.
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Or %(0) = a®m(0),
%(0) = a’Ty.

ou I'}, est I'autocorrélation de ’autocorrélation du canal h,, sans le terme central. En effet,

Ln = > () = m(0)dn) (ya(=n)" = 7(0)dn) .

= > mm)m(=n)* = 7,(0)5,.

Finalement, nous obtenons:

o = o?(0)o; +a’Tyo?,
o2 = 02 _ oy i yo?
o Brog wm(0)of  m(0)%07
N
= 0121),N + %(0)203,1\17 (47)

d’apres (4.3) et (4.4) et en supposant ¢ = 1.

Les caractéristiques des annuleurs d’interférence o7 y = g, N (02 ) sont présentées Figure 4.8
) w, )
pour différents canaux.

- Porat
— - Proakis B
— Proakis C

Fia. 4.8 — Puissance d’erreur de l’annuleur d’interférence.

4.4.1.4 Puissance d’erreur normalisée pour le DFE

Dans le cas du DFE, la puissance d’erreur en sortie de 1’égaliseur dépend uniquement du
rapport signal a bruit de la transmission et donc de aiy ~- Nous avons utilisé le DFE présenté
dans [54], ou est calculé le rapport signal & bruit en sortie de 1’égaliseur en fonction de celui en
entrée avec 'hypothese de données retournées exactes. Nous en déduisons directement la courbe
0§7N = g(aiw), que nous représentons en pointillé sur la Figure 4.9.a. Une simulation avec
données retournées estimées, nous donne la courbe en trait plein 0?7 N = g(agj,N). La distance
entre les courbes en trait plein et pointillé montre donc 'incidence des erreurs d’estimation
retournées (et donc du phénomene de propagation d’erreur) sur la puissance d’erreur en sortie
de I’égaliseur.
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canal Proakis C

20 — - Proakis B
—— Proakis C
15
4
r\bmilo
5
—— feedback exact
d - feedback décidé
o 5 10 0o o 5 10
w,N w,N
a. DFE b. MAP symbole

Fi1G. 4.9 — Puissance d’erreur pour les égaliseurs DFE et MAP symbole.

4.4.1.5 Puissance d’erreur normalisée pour 1’égaliseur M AP symbole

C’est par une simulation que nous obtenons ici la puissance d’erreur en sortie de I'égaliseur
MAP symbole en fonction de celle en entrée. La Figure 4.9.b montre la courbe aéN = g(oﬁ,,N)
pour I'égaliseur MAP symbole et pour différents canaux.

4.4.2 Application au cas des canaux sélectifs en fréquence

Appliquons cette analyse au Turbo-égaliseur pour des canaux sélectifs en fréquence, que nous
utilisons dans cette these, a savoir les canaux Porat & Friedlander, Proakis B et Proakis C.

Pour ce faire, classons les canaux selon que le Turbo-égaliseur tende ou ne tende pas vers la
borne BABG codé (définie Section 4.2.2)

4.4.2.1 Cas des canaux, ou le Turbo-égaliseur tend vers la borne BABG codé

Tout d’abord, nous représentons la courbe du code ag,N = f(azN). Cette courbe a été
obtenue avec I’hypothese que le modele de 'erreur en entrée du décodeur est bien BABG. Nous
validons cette courbe pour le Turbo-égaliseur, en observant les courbes O'?,N =f (a?y ~) pour
chaque décodeur du Turbo-égaliseur. La comparaison de ces courbes avec celle obtenue sur
canal BABG est présentée Figure 4.10 et montre que nous pouvons utiliser dans notre analyse

canal Porat
5 . . .
— BABG
all B Turbo 1
-O Turbo 2
- % Turbo 3

o 2 4 2 6 8 10

Fic. 4.10 — Validation de la courbe du code pour le canal Porat.
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fonctionnelle la courbe du décodeur obtenue sur le canal BABG.
Quant a l'annuleur d’interférence, il est décrit par la courbe O'E N g;gN(ag,N). Pour un

rapport signal a bruit donné de transmission (i.e. aw,N fixé), il s’agit d’une droite définie en
(4.7).

Plagons nous dans le cas, ou le bruit de la transmission est tel que le RSB utile vaut —5dB.
Les courbes du code et de I’AI (pour ce RSB utile) sont présentées Figure 4.11.a. Pour ce RSB
utile, la premiére itération (i.e. égaliseur et décodeur) fournissent une puissance d’erreur notée
par un cercle. Puis, AT traite les données et donne (ici) une puissance d’erreur plus faible,
de méme pour le décodeur et ainsi de suite jusqu’a la convergence vers le point fixe, noté par
une étoile. La Figure 4.11.b présente la valeur de la dérivée en le point fixe pour différentes
valeurs de RSB utile. Cette Figure montre que dans la zone d’intérét de fonctionnement du
Turbo-égaliseur le point fixe est stable et le Turbo-égaliseur converge donc bien vers ce point.

canal Porat canal Porat
20 T T T 15
— code : : -
-+ Al -5dB
15t - - - o)
€ L - - - - _-___ —seuil _
£
~ Z10t g
© x
S
57 2
0 ' — ' P — 0 . . .
0 5 O-EyN 10 15 20 0 1 Eb/NO utile 2 3 4
a. Existence et convergence vers le point fixe b. Stabilité du point fixe

F1G. 4.11 — Processus itératif du Turbo-égaliseur: cas du canal Porat.

Le point fixe est toujours situé (par définition) sur la courbe du décodeur. Or, cette courbe
a été obtenue sur un canal BABG. Donc, cette courbe n’est autre que la borne BABG codé
présentée Section 4.2. Néanmoins, si le point fixe est situé sur cette courbe BABG codé, cela ne
signifie pas systématiquement que le Turbo-égaliseur va tendre en performances vers le BABG
codé. Nous expliquons ceci en observant la Figure 4.12. Fixons le rapport signal a bruit utile
i.e. fixons o7, . Dans le cas de la simulation du décodeur sur un canal BABG, il correspond
a cette valeur de UZ;,N une puissance d’erreur en sortie du décodeur notée par une croix (+).
En revanche, le Turbo-égaliseur converge vers le point fixe noté par une étoile (*), pour lequel
la puissance en sortie est plus grande. Nous mettons donc en évidence une distance A entre
les performances du BABG codé et du Turbo-égaliseur. La Figure 4.12 montre également qu’a
fort o7, y (i.e. faible RSB utile) cet écart A est important, alors qu’a faible o, 5 (i.e. fort RSB
utile) la distance A est quasi nulle.

Alinsi, par notre analyse fonctionnelle, nous obtenons une prédiction des performances asymp-
totiques du Turbo-égaliseur a savoir le Turbo-égaliseur tend vers la borne BABG codé (a fort
RSB utile), résultat confirmé par les simulations (cf. Figure 3.9). De plus, nous pouvons définir
une notion de difficulté de canal. En effet, si la courbe de I'AI o2 v = g, 2 (05 n) avait une

pente infinie, il n’y aurait aucun écart A et les performances seraient touJours celles du BABG
codé. Ainsi, plus la pente est faible i.e. plus

7(0)

est faible ,
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canal Porat

20

—— code
- Al -5dB

Fi1G. 4.12 — Explication de ’écart entre le Turbo-éqaliseur et la borne BABG codée.

plus le canal est difficile a traiter pour le Turbo-égaliseur.

Ainsi, pour les canaux, ou le Turbo-égaliseur tend vers la borne BABG codé, nous obte-
nons une bonne prédiction des performances du Turbo-égaliseur. De plus, nous obtenons une
définition de la sévérité du canal, lorsque le traitement utilisé est le Turbo-égaliseur.

4.4.2.2 Cas des canaux, ou le Turbo-égaliseur ne tend pas vers le BABG codé

Nous nous intéressons maintenant au cas plus difficile, ou il existe une distance importante
entre le Turbo-égaliseur et la borne BABG codé et ce méme a fort RSB, comme pour les canaux
Proakis B et C. Les simulations ont montré que le comportement du décodeur au cours des
itérations Turbo est tres différent du cas ou le décodeur est placé apres un canal BABG, comme
le montre la Figure 4.13.

Aussi, de maniere a prédire, méme dans ce cas, les performances asymptotiques du Turbo-
égaliseur, nous avons appliqué une pénalité a la puissance d’erreur entrant dans le décodeur.
De maniere a pouvoir toujours prédire les performances, il nous fallait utiliser un coefficient
calculable avec les connaissances seules du code et du canal. En appliquant le coefficient mul-
tiplicatif

d%nm canal

2
dmin BABG

a la puissance d’entrée du décodeur, nous obtenons la courbe en trait discontinu, qui s’approche
(plus ou moins) des courbes du décodeur de la simulation Turbo. C’est cette courbe pénalisée
que nous utiliserons dans la suite, pour expliquer le processus itératif du Turbo-égaliseur.

Notons que nous pouvons également appliquer cette courbe pénalisée au cas des canaux de
type Porat détaillé Section 4.4.2.1. En effet, pour le canal Porat le coefficient vaut 1 et la courbe
pénalisée est confondue avec celle du code sur canal BABG.

Fort de cette nouvelle courbe du code, étudions maintenant les canaux Proakis B et C en
appliquant notre analyse fonctionnelle.

4.4.2.2.1 Cas du canal Proakis B

Placons nous dans le cas, ou le bruit de la transmission est tel que le RSB utile vaut 0dB.
Les courbes du code (pénalisé) et de I’AI (pour ce RSB utile) sont présentées Figure 4.14.a et
montrent la présence d’un point fixe, comme pour le canal Porat.
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canal Proakis B canal Proakis C
35 i - - 35 i — —
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FiG. 4.13 — Validation de la courbe du code pour les canauxr Proakis B et C.

La Figure 4.14.b présente la stabilité de ce point fixe en fonction du RSB utile. Il est
intéressant de noter, que ce point est stable a partir d’une valeur de RSB d’environ 3 dB,
ce qui pourrait correspondre au point de déclenchement. L’analyse des performances du Turbo-
égaliseur a montré (cf. Tableau 3.1, page 69) que le déclenchement du Turbo-égaliseur sur le
canal Proakis B a lieu & un RSB utile d’environ 1.5/2 dB. L’écart de 1 dB, pourrait s’expliquer
par le fait que nous n’avons pas la courbe exacte du code.

canal Proakis B canal Proakis B
12 T : . - -
— code )
10r|{ - Al0dB : : : : : 15}
‘ ‘ ‘ . o
=
8 <
£ seuil|
o sl g af - E==E - - - -
x
4 =
205
2 L
E /N utile
0 - : . 7. ] 0 - R -
0 2 4 6 08 10 12 0 1 2 3 4 5
a. Existence du point fixe b. Stabilité du point fixe

F1G. 4.14 — Processus itératif du Turbo-égaliseur: cas du canal Proakis B.

Ainsi, nous avons montré I'existence d’un point fixe dans le cas du Proakis B. De plus, la
limite de stabilité de ce point fixe pourrait correspondre au point de déclenchement.

4.4.2.2.2 Cas du canal Proakis C

Dans le cas du canal Proakis C, nous observons un phénomene différent du canal Proakis B.
En effet, il n’existe pas toujours un point fixe. Le cas limite d’existence pourrait coincider avec
le point de déclenchement. Nous avions trouvé (cf. Tableau 3.1, page 69) avec le canal Proakis
C un point de déclenchement entre 6 et 10 dB. Ici, la limite d’existence du point a lieu a 6.5 dB.

Avec le canal Proakis C nous observons un cas différent du canal Proakis B. Ici, c’est la limite
d’existence du point fixe qui semble déterminer le point de déclenchement.

De plus, I’étude des canaux Proakis B et C confirme ’observation faite pour le canal Porat :
plus la pente de I’AT est faible (i.e. plus 7,(0)?/T'), est faible), plus les performances du Turbo-
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canal Proakis C
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Fi1G. 4.15 — FExistence du point fixe pour le canal Proakis C.

égaliseur sont mauvaises.

4.4.3 Causes du mauvais fonctionnement du décodeur : validité du
modele BABG

Dans la section précédente 4.4.2.2, nous avons montré que pour des canaux difficiles, I’analyse
utilisant ’hypothese d’une erreur blanche et gaussienne, ne permet pas de prédire le fonctionne-
ment du Turbo-égaliseur. En effet, il nous a fallu ajouter une pénalité au code, car a puissance
d’erreur en entrée égale, le décodeur fournit une puissance d’erreur plus importante en sortie
lorsqu’il est alimenté par la sortie de I’égaliseur que lorsqu’il est alimenté par la sortie du canal
BABG. Cependant, I’hypothese d’une erreur blanche et gaussienne en sortie de I’Al a été faite
a priori et il nous parait important de valider cette hypothese.

Pour ce faire, nous considérons la sortie de I’AI pour le canal Proakis C, canal le plus difficile
étudié ici et ou le modele BABG doit étre le plus faux. Nous nous plagons d’une part a 5 dB
(cf. Figure 4.16) i.e. avant le point de déclenchement et d’autre part a 11 dB (cf. Figure 4.17)
i.e. apres ce point.

Dans ces Figures 4.16 et 4.17, nous observons différentes statistiques pour les données y,, =
pd, + &, entrant dans le décodeur. Ainsi, pour chaque itération (une ligne correspond & une
itération), nous observons, de gauche a droite, les densités de probabilités P(R(y,)|d, = 1) et
P(R(yn)|d, = —1), puis la densité de probabilité de la partie imaginaire de I'erreur P(J(&,)),
puis les échantillons de partie réelle de I'erreur $(&,,) et enfin 'autocorrélation de I'erreur.

| Ttération | PR(y,)|dn = 1) | PR(ya)|dn = —1) |

1 G 4.00119 NG 13.81500
2 NG 64.99286 NG 76.25663
3 NG 21.87118 NG 81.74075
4 NG 53.78458 NG 40.29923
5 NG 56.29801 NG 76.86348
6 NG 99.80638 NG 78.72508

TAB. 4.2 — Résultat du test de gaussianité pour le canal Proakis C a 5 dB.

Testons tout d’abord la gaussianité de I'erreur &, et notamment de sa partie réelle qui porte
'information utile (dans le cas d’'une modulation de phase binaire cohérente avec pour symboles
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Fi1G. 4.16 — Validité du modéle BABG pour le canal Proakis C avant le point de déclenchement
(5 dB). Données observées: vy, entrelacé (entrée du décodeur).

1 et -1). Pour ce faire, nous avons utilisé le test basé sur les cumulants d’ordre 3 et 4 et proposé
par [16]. Il teste donc la symétrie de la densité et son aplatissement. Ce test permet de décider
si la densité testée est gaussienne ou non, en calculant une statistique basée sur les écarts
gaussiens normalisées correspondant aux moments d’ordre 3 et 4 et en la comparant a un seuil,
fonction du taux d’erreur toléré par rapport a la gaussienne. Nous avons toléré ici 5% d’erreur
et le résultat du test est présenté Tableaux 4.2 et 4.3. Le seuil pour des séquences de taille 5000
et pour une tolérance d’erreur de 5% vaut 5.812675 et si la statistique pour la densité testée est
plus grande que le seuil, la densité testée est décidée non-gaussienne (NG) et gaussienne (G)
sinon. Ainsi, pour presque toutes les itérations et quelque soit le RSB (5 ou 11 dB), les densités
de probabilité P(R(y,)|d, = 1) et P(R(y,)|d, = —1) sont NON GAUSSIENNES.

H Itération ‘ PR(yn)|d, =1) ‘ PR(yn)|d, = —1) H
1 NG 303.59397 NG 449.73656
NG 659.11317 NG 1175.85027
NG 1436.64213 NG 1871.42903
NG 1172.59847 NG 2762.65551
NG 1302.04215 NG 2306.73097
NG 2291.85882 NG 1929.87387

O O = W N

TAB. 4.3 — Résultat du test de gaussianité pour le canal Proakis C a 11 dB.

Quant a la blancheur de l'erreur, elle est quasi vérifiée d’apres la visualisation. I1 demeure
des pics secondaires, mais qui sont suffisamment éloignés du pic central pour ne pas géner le
décodeur.

Ainsi, nous avons montré que les estimées a ’entrée du décodeur sont affectées d’erreurs
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Fi1Gc. 4.17 — Validité du modeéle BABG pour le canal Proakis C apreés le point de déclenchement
(11 dB).

qui ne sont pas gaussiennes. Or, le décodeur utilise explicitement le modele BABG. Aussi,
I’algorithme de décodage est sous-optimal pour les conditions réelles de simulation et il est
normal de ne pas atteindre le gain de codage.

4.5 Conclusion

Dans le présent chapitre, nous avons analysé les performances du Turbo-égaliseur. Nous avons
tout d’abord défini de nouvelles bornes adaptées au probleme de I’égalisation et du décodage
conjoints. Nous avons ainsi mis en évidence que la borne BABG codé n’est pas ici la borne la
plus pertinente, car elle ne peut étre atteinte pour tous les canaux. Aussi, nous avons calculé
une borne pour le récepteur conjoint optimal au sens du MAP. La distance observée entre cette
borne et les performances du Turbo-égaliseur montre 'effet de la sous-optimalité de ce Turbo-
égaliseur. Néanmoins, si le récepteur conjoint optimal est de grande complexité, sa borne I’est
aussi et il n’est pas toujours possible de pouvoir la calculer. Ainsi, dans de nombreux cas, nous
devrons nous satisfaire de la borne BABG codé et de la borne disjoint optimal, sachant que
la borne conjoint optimal se trouve entre les deux dernieres. D’autre part, si nous comparons
les performances du Turbo-égaliseur avec la borne BABG codé, il faudra se rappeler que la
distance entre ces deux courbes est imputable d’une part au canal lui-méme et d’autre part a
la sous-optimalité du Turbo-égaliseur.

L’analyse des performances a également montré un résultat fort surprenant. Apres I’égaliseur,
nous avons les performances du canal BABG. En revanche, le décodeur ne donne pas le gain de
codage. Aussi, dans une seconde partie, nous nous sommes intéressés a caractériser le processus
itératif en visualisant, au cours des itérations, I’évolution de la puissance d’erreur normalisée
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i.e. le rapport de la puissance d’erreur sur la puissance utile.

Dans cette analyse, nous avons di appliquer une pénalité a la courbe représentant le code,
pénalité égale au rapport des distances minimales au carré sur canal sélectif et sur canal BABG.
Puis, les performances asymptotiques du Turbo-égaliseur sont données par la résolution du
point fixe, point de concours entre les courbes du code (pénalisée) et de I’Al Il nous semble
possible alors d’expliquer le point de déclenchement soit comme la limite d’existence du point
fixe, soit, si ce point existe toujours, comme sa limite de stabilité. De plus, nous avons obtenu
une nouvelle définition de la difficulté du canal lorsqu’il est traité par le Turbo-égaliseur, en
fonction de I'autocorrélation de I'autocorrélation du canal (sans le terme central).

Enfin, nous avons testé la validité du modele BABG en entrée du décodeur, afin de pouvoir
expliquer ses mauvaises performances. Nous avons alors montré que si I’hypothese de blancheur
est quasiment vérifiée, il n’en est pas de méme pour 'hypothese gaussienne.
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Chapitre 5

Détection multi-utilisateurs et
décodage conjoints: Turbo-CDMA

5.1 Introduction

Apres avoir présenté puis analysé le Turbo-égaliseur (proposé par Laot [43]) dans les deux
chapitres précédents, nous nous intéressons maintenant a son application aux transmissions
radiomobiles. Pour ce faire, rappelons que les normes radiomobiles déterminent uniquement les
caractéristiques de ’émetteur et que le choix du récepteur revient au constructeur. Ainsi, le
Turbo-égaliseur, présenté aux chapitres 3 et 4, en tant que solution au probléeme de I’égalisation
et du décodage conjoints, s’applique directement au cas des transmissions TDMA (Time Divi-
sion Multiple Access), ou les données codées sont transmises sur des canaux sélectifs en fréquence
et en temps, comme dans la norme GSM. Nous nous intéressons ici plutot a 'application du
Turbo-égaliseur aux normes radiomobiles avec acceés multiple par répartition par code (AMRC
ou CDMA en anglais pour code division multiple access), comme dans la norme UMTS. Dans
la suite, nous préférerons I’acronyme anglais plus couramment utilisé.

Ce choix de la norme CDMA est motivé par le fait que le CDMA bénéficie aujourd’hui d’un
intérét tout particulier, qui lui vaut de figurer dans de nombreuses normes (IS-95, IMT-2000 et
UMTS en cours de normalisation). Néanmoins, les perturbations subies par le signal utile émis
sont plus nombreuses que dans le cas du TDMA, car, en plus des interférences entre symboles, le
signal est soumis a des interférences dues a la présence des autres utilisateurs. Nous souhaitons
ici éliminer ou réduire tous les types d’interférence grace a une méthode peu complexe mais
performante. Cette méthode sera déduite de la Turbo-égalisation, ou nous gardons le principe
d’une égalisation peu complexe a base de filtres [43].

Pour ce faire, nous rappelons brievement le systeme de transmission CDMA et quelques-uns
de ses récepteurs les plus classiques, puis ceux qui integrent une information de décodage. Nous
pourrons alors proposer le modele CDMA, que nous utiliserons tout au cours de ce chapitre.
Lui fera directement suite, la définition du probleme de la détection multi-utilisateurs et du
décodage conjoints. Des lors, nous pourrons introduire un premier schéma de réception Turbo-
CDMA. Pour celui-ci, nous introduirons de nouveaux égaliseurs a base de filtres pour la premiere
itération (de type DFE) mais aussi pour les itérations suivantes (annuleur d’interférences). Pour
les DFE, nous introduirons un nouveau critere relatif a ’ordre de démodulation des utilisateurs.
Enfin, nous proposerons une amélioration de cette structure.

Nous n’abordons pas dans cette these le probleme de la sélectivité du canal en temps. En
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effet, nous supposons les variations du canal au cours du temps suffisamment lentes pour que
I’estimation du canal par la séquence d’apprentissage demeure exacte pour le bloc traité. No-
tons que ceci nous impose donc de considérer des traitements par bloc. Rappelons maintenant
quelques récepteurs CDMA « classiques ».

Le contenu de ce chapitre est protégé par 2 brevets déposés par Thomson-CSF Communications.
5.2 Etat de Dart

La technique CDMA a séquence directe utilise le principe de ’étalement de spectre. Ainsi, la
transmission est effectuée a un débit beaucoup plus élevé que nécessaire pour chaque utilisateur,
ce qui est réalisé grace a la multiplication des symboles utiles par des séquences a haut débit,
appelées séquences d’étalement. Ces séquences sont également appelées signature ou code, d’out
le nom de la technique d’acces multiple. Les contributions de chaque utilisateur sont alors
transmises dans la méme bande fréquentielle et dans le méme intervalle temporel. Comme tous
les utilisateurs partagent les mémes ressources temporelles et fréquentielles, la séparation entre
les utilisateurs est obtenue grace a l'utilisation de séquences orthogonales.

Les premiers récepteurs CDMA operent utilisateur par utilisateur et consistent a multiplier
le signal regu par la séquence d’étalement d’un utilisateur donné. Cette opération, appelée
désétalement, ramene le signal dans sa bande utile (non-étalée), alors que la contribution des
autres utilisateurs projetée dans l’espace de l'utilisateur d’intérét est faible (et ce d’autant
plus que l'orthogonalité est respectée). Les propriétés statistiques des interférences dues aux
autres utilisateurs étant supposées proches d’un bruit additif blanc gaussien, ces utilisateurs
interférents sont vus comme du bruit et nous obtenons un gain de traitement dit <« gain
d’étalement », égal au rapport du débit de la transmission sur le débit utile. C’est 'existence
de ce gain d’étalement, qui permet de faire cohabiter plusieurs utilisateurs.

Le récepteur précédent est un banc de filtres adaptés mono-utilisateur. Verdi montre dans
[71] que l'approche mono-utilisateur (comme le récepteur RAKE), qui démodule séparément
tous les utilisateurs, n’est pas la plus performante car elle néglige la présence d’interférence
due aux autres utilisateurs (interférence appelée « interférence multi-utilisateurs », MUT pour
multiuser interference). Il faut lui préférer la détection multi-utilisateurs [72], qui les démodule
conjointement, et exploite ainsi des informations plus riches relativement aux autres utilisateurs.
Dans [71], il propose le détecteur multi-utilisateurs optimal. Il consiste en un banc de filtres
adaptés suivi d’un algorithme de type Viterbi (pour la détection optimale au sens du Maximum
de vraisemblance) ou de 'algorithme de type aller-retour (pour la détection optimale au sens du
MAP, qui minimise le TEB). Il met ainsi en évidence un écart important dans les performances
entre les méthodes mono et multi et surtout, il montre que le probleme du near-far (proche-
lointain) n’est pas inhérent a la technique CDMA mais est due au traitement mono-utilisateur.
Ce probleme du near-far apparait lorsque tous les mobiles émettent a la méme puissance. Alors,
un émetteur placé a proximité de la station de base utilise la quasi-totalité de la capacité d’acces
multiple de la cellule et empéche les autres utilisateurs de communiquer. Une solution, lorsque
le récepteur est mono-utilisateur, consiste a assurer un controle de puissance tel que tous les
signaux regus soient de méme puissance au niveau du récepteur.

Néanmoins, le récepteur optimal [71] est NP-complet et il n’existe aujourd’hui aucun algo-
rithme & complexité polynomiale solution d’un probleme NP-complet [15, page 914]. C’est pour-
quoi, pour satisfaire les contraintes d’implémentation temps-réel, il est nécessaire de développer
des récepteurs sous-optimaux de moindre complexité calculatoire. Ainsi, Lupas et Verdu pro-
posent un décorrélateur, qui offre la méme résistance au probleme du near-far que le détecteur
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optimal, aussi bien dans le cas synchrone [47] que asynchrone [48]. Il est intéressant de noter que
la détection multi-utilisateurs, proposée pour combattre efficacement I'interférence MUI, dérive
directement de 1’égalisation qui traite, quant a elle, I'TES introduite par les canaux sélectifs
en fréquence. Ainsi, le décorrélateur, cité ci-dessus, peut étre vu comme une généralisation au
cas multi-utilisateurs de 1’égaliseur linéaire. Il existe donc tout un ensemble de solutions sous-
optimales dérivées des égaliseurs linéaires ou DFE et optimisés selon les criteres ZF ou EQMM
(39, 72].

Nous considérons ici le cas de la liaison montante i.e. la transmission des mobiles vers la
station de base. Dans ce cas, la synchronisation entre les différents utilisateurs et la station de
base ne peut étre maintenue de maniere précise. De plus, conformément aux études précédentes
(cf. Chapitres 3 et 4), nous considérons toujours des canaux sélectifs en fréquence ou dispersifs
en temps (cf. Section 2.2.2). Ainsi, le signal d’un utilisateur est soumis a de l'interférence due aux
autres utilisateurs (MUI) mais aussi a de l'interférence entre symboles (IES). Dans un contexte
aussi difficile, I’approche la plus adaptée est, d’apres ce qui précede, alors la détection multi-
utilisateurs [72], qui démodule conjointement tous les utilisateurs, plutot que de les démoduler
séparément comme dans les récepteurs mono-utilisateur.

Les travaux « classiques » relatifs a la détection multi-utilisateurs n’inteégrent pas le codage.
Ainsi, [71, 47, 48, 39]. Cependant, la plupart des systémes de transmission sans fil prévoient 'uti-
lisation du codage de canal de maniére a améliorer les performances. Ainsi, [34] montre l'intérét
de combiner codage de canal et techniques CDMA. Dans ce cas, un traitement conjoint détection
multi-utilisateurs / décodage de canal s’impose comme étant I'optimal. C’est ce probleme que
nous souhaitons présenter plus avant dans ce chapitre. Nous présenterons différentes solutions
sous-optimales a ce probleme et enfin plusieurs solutions « Turbo », qui généralisent les travaux
de [18, 43] pour un seul utilisateur au cas multi-utilisateurs.

5.3 Position du probleme

Avant d’expliciter le probleme de la détection multi-utilisateurs et du décodage conjoints,
modélisons le systeme multi-utilisateurs CDMA dans le cas d’une transmission sur un canal
multitrajets, asynchrone et a bruit additif gaussien.

Comme dans le chapitre précédent, toutes les variables ont des indices ,, qui font référence
au temps et des exposants ? relatifs a 'itération du systeme Turbo. Nous rajoutons maintenant
un exposant entre parentheéses ) pour le numéro de I'utilisateur.

5.3.1 Modele CDMA sur canal multitrajets, asynchrone et gaussien

Nous modélisons ici la liaison montante d’un systeme multi-utilisateurs CDMA avec codage
de canal. Ainsi, K utilisateurs asynchrones transmettent sur des canaux sélectifs en fréquence,
qui sont en général différents entre eux (cf. Figure 5.1).

Pour chaque utilisateur k, les bits d’information aﬁ,’i) sont tout d’abord codés par un code
de rendement R(®), puis entrelacés (cf. Section 1.6). Sans perte de généralité, nous considérons
que tous les codes et entrelaceurs sont égaux et le rendement des codes est noté R.. Enfin, le
convertisseur binaire M-aire fournit une séquence de symboles dff) appartenant a un alphabet
de taille finie M (alphabet binaire ici) et ce au rythme symbole noté 1/75.

Des lors, nous considérons le systeme DS-CDMA Direct Sequence CDMA, ou I’étalement est
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F1a. 5.1 — Modélisation du signal re¢u (T] : entrelaceur)

effectué grace a une signature, qui module les symboles émis. La contribution de I'utilisateur &
est donc la séquence des symboles modulée par une signature de longueur (), que nous supposons
invariante au cours du temps, et s’écrit :

‘?

Zd Bt —nT,), ot s®(t) = g)w(t—qT)

La séquence de chips {s }q 0,0—1 constitue la signature de 'utilisateur k£ et est appelée aussi
séquence d’étalement. Elle est émise, par construction, a un rythme chip 1/7, plus élevé que
le rythme symbole 1/T. Nous définissons des lors le facteur d’étalement ) comme le rapport
entre ces deux rythmes:

Q = Ts/Tc

supposé entier. 1) est la fonction de mise en forme d’un chip et a pour durée T,. C’est en général
un filtre de demi-Nyquist. Le signal recu en bande de base contient les contributions de tous
les utilisateurs et s’écrit :
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ol le canal de transmission de 'utilisateur k£ est caractérisée par sa réponse impulsionnelle :

g (1) = g %y ().

g(k)(t) contient tous les filtres dits d’équipement, le coefficient relatif au controle de puissance
effectué a 1’émission, le filtre d’émission 1 (t) et son filtre adapté placé & la réception. ¢ (t)
contient également tous les effets de propagation (multitrajets, retards). Echantillonnons le au
rythme chip Q/Ts(= 1/T.) et nous obtenons le modele discret du signal regu:

K Q-1
r, = r(T,) Z >3 dPs® (g% %) (1= )T, = nTo) + w, (5.1)
k=1 n ¢=0

qui est un signal cyclostationnaire de période ). Nous considérons @) échantillons (au temps
chip) par symbole. Comme dans le cas mono-utilisateur (cf. Section 2.2.3), il est légitime de
se demander si ce modele discret constitue un ensemble de statistiques suffisantes. Dans le
cas asynchrone, [72, page 168] montre que les statistiques suffisantes sont obtenues en sortie du
filtre adapté (analogique), qui tient compte des retards, et apres échantillonnage au rythme chip.
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Dans le cas multitrajets, la connaissance analogique du canal de transmission est un probleme
trop complexe, aussi nous préférons la technique, qui consiste a échantillonner le signal recu
et a estimer ensuite le canal de transmission discret. Cette opération peut occasionner une
perte d’information, sauf dans le cas ou le canal de transmission analogique a des trajets et des
retards (entre utilisateurs) espacés exactement d’un multiple d’un temps chip.

Nous résumons étalement et convolution par le canal dans une fonction globale:

Q-1
bk — Y sWg® (1 = g)T,) = s % gW(ITy). (5.2)

q
q=0

Nous déduisons de (5.1) et (5.2):
u k
r = Z Z dgzk)bl(f)nQ -+ wy.
k=1 n

Dans toute la suite du chapitre, nous utilisons un systeme de transmission CDMA par bloc
comme dans [39]. La contribution de chaque utilisateur est composée de N symboles et toutes
les contributions forment le vecteur:

d=[dVT dOT...qWT ... qETT o3 d® = [@F) dlF) ... aP]7. (5.3)

Les échantillons de la réponse impulsionnelle globale bl(k) forment le vecteur b®*) de taille (@+w1),
ol W est la taille des canaux discrets globaux au temps chip:

b0 = b7 bbb )T

Des lors, la transmission de la séquence de symboles d®) sur le canal CDMA s’écrit :
K
r = [7“1 cee TQN+W_1]T = Z H(k)d(k) + W, (54)
k=1

otl r est la séquence recue, et H®) est une matrice de taille (Qv+w—1,5). L’équation (5.4) peut
alors s’écrire :

N N
- < < dm
r== 1O H S+w=Hd+w, (5.5)
g d(x)
R - . 7
. k k
) =10.-..0 p® .o B g..0]T.
n [ 1 Q+1E/V 1 ] (5.6)
(n—1)Q+1 nQ+wW

Nous supposons que le canal ajoute un bruit additif blanc gaussien {w;} (=1-Qn+w-1) de
variance o2. Pour des questions de simplicité, nous supposons que les canaux de propagation
sont invariants sur l'intervalle de temps d’un bloc de symboles et que les symboles avant et
apres le bloc utile d sont connus. Aussi, l'interférence dus a ces symboles peut étre parfaitement
éliminée i.e. dans notre modele nous pouvons considérer ces symboles connus égaux a zéro. Selon
ces hypotheses, les colonnes de la matrice H*) different seulement d’un décalage temporel égal
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a une durée symbole soit exactement () chips (de par I'invariance temporelle) et les premiers
et derniers vecteurs ne sont pas tronqués (grace a la complete élimination de l'interférence due
aux symboles connus). Cependant le modele (5.5) est encore plus général et peut contenir plus
de différences entre les colonnes de H, dues par exemple a ’embrouillage comme dans la norme
UMTS.

5.3.2 Probleme de la détection multi-utilisateurs et du décodage
conjoints

Considérons la chaine de transmission présentée Figure 5.1 et modélisée en (5.5). Notons
{a{¥)},, » le bloc contenant les séquences de bits d’information de tous les utilisateurs. Des lors,
nous pouvons définir le probleme de la détection multi-utilisateurs et du décodage conjoints.

Définition :
Résoudre le probleme de la détection multi-utilisateurs et du décodage conjoints, c’est
trouver les séquences de bits d’information {a(¥)},,, les plus probables, connaissant les
échantillons recus r, i.e. les séquences {ag€>}m,k qui maximisent la probabilité a posteriori:

(k)
P b | 1) = D )i gy,
P(r)

Notons que les détecteurs multi-utilisateurs supposent que les bits d’information et les sym-
boles émis d%’“) sont i.i.d. Comme pour le cas mono-utilisateur, I’hypothése relative a d%’“) est en
général fausse, notamment lorsque les symboles résultent d’un codage de canal. L’intéréet d’une
approche conjointe en détection repose sur le fait que les hypotheses sur dflk) sont moins fortes
que dans le probleme de la détection (sans décodage). En effet, dans ce cas, la seule hypothese
nécessaire concerne les bits d’information, qui sont supposés iid et équiprobables. Avec cette
hypothése et parce que P(r) apparait dans tous les termes de la maximisation, le probléeme de
la détection multi-utilisateurs et du décodage conjoints au sens du Maximum a posteriori est
équivalent a la maximisation de la vraisemblance :

Pr | {ag }m). (5.7)

[26] propose le récepteur optimal au sens du critere (5.7) dans le cas d’une transmission asyn-
chrone mais sans multitrajets. De plus, I’émetteur ne contient pas d’entrelaceur. La complexité
de cet algorithme, malgré ces hypotheses qui tendent a la réduire, le rende inapplicable dans le
cas qui nous intéresse. En effet, [26] utilise un « Super-treillis » contenant le code et le canal
CDMA asynchrone, d’oli une complexité exponentielle en la longueur de contrainte du code et
en le nombre d’utilisateurs. De par sa trop grande complexité, ce récepteur ne peut étre mis en
ceuvre. Aussi, différentes solutions sous-optimales sont envisagées.

Ainsi, [27] propose d’égaliser (avec une sortie pondérée) et de décoder le premier utilisateur,
puis de retirer sa contribution a I’aide d’'un DFE multi-étages. L’opération est recommencée avec
le deuxieme utilisateur et ainsi de suite. Ainsi, cette approche propose d’intégrer le décodage a
I’étape d’égalisation. Cependant, de par la nature (DFE) de I’égaliseur, seules les interférences
dues aux utilisateurs précédemment détectés peuvent étre supprimées.

Ici encore, les méthodes « Turbo » semblent tres prometteuses car des le second étage, les
interférences annulées sont celles dues a tous les autres utilisateurs ainsi qu’aux symboles de
'utilisateur d’intérét (hormis le symbole courant). Ce sont donc ces méthodes que nous allons
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analyser plus loin. Tout d’abord rappelons quelques résultats relatifs au rapport signal a bruit,
dans le cas d’une transmission CDMA.

5.3.3 Conditions de simulation et définition

Dans la suite du chapitre, nous présentons différentes méthodes Turbo-CDMA. Ces méthodes
sont évaluées grace a leurs performances i.e. le taux d’erreur binaire en fonction du rapport
signal a bruit. Pour permettre des comparaisons, nous proposons ci-dessous un rapport signal
a bruit indépendant des codes, des canaux de transmission et de la technique d’acces multiple
utilisée.

L’effet du code sur le rapport signal a bruit a déja été étudié (cf. Section 1.4.1). Nous nous
intéressons maintenant a l’effet de I’étalement.

Le but de notre développement est d’écrire le rapport signal a bruit de la transmission CDMA
en fonction des caractéristiques d’une transmission équivalente d’un seul utilisateur sur un
canal BABG, transmission équivalente que nous précisons ci-dessous. Rappelons tout d’abord
la définition du rapport signal a bruit de la transmission CDMA. 1l s’exprime en fonction de
I’énergie d'un chip E. et de la densité spectrale de bruit Nj:

E
RSB = —*
Ny’
ou Ny est tel que:
N
2 0
= —. 5.8
7= (5:5)

Considérons maintenant la transmission équivalente d’un seul utilisateur sur un canal a bruit
additif blanc gaussien. Ainsi, un seul utilisateur émet des symboles d’énergie E,; sur un canal
BABG de densité spectrale de bruit V). Nous définissons ci-dessous 1'équivalence entre la trans-
mission CDMA et celle d’un seul utilisateur sur canal BABG, avec les caractéristiques précisées
plus haut. Ces deux systemes de transmission sont équivalents ssi E. et Ny sont obtenus apres
étalement de symboles utiles d’énergie F; et soumis & un bruit (non-étalé) de densité spectrale
de puissance N, ou

Eq
T,
Cette définition nous permet d’exprimer F. et N en fonction de E,; et Nj. Or, 'opération
d’étalement agit uniquement sur les données utiles et non sur le bruit. Nous en déduisons:

(5.9)

2 _
O4q =

N} = Np. (5.10)

D’apres les équations qui résument étalement et convolution par le canal CDMA (5.2) et en
supposant les symboles dff) indépendants, nous obtenons:

E, E
B 50w g 22
D’apres la définition de h(¥) (5.6):
E E
¢ _ k22
e~ e
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Nous en déduisons directement :

(5.11)

Si le canal est non dispersif en temps, nous obtenons ||h{®||? = Q. Ainsi, E; = E., ce qui
signifie que 'étalement s’opére a énergie utile constante. Notons qu’en général, si la séquence
d’étalement est centrée :

P2 =11 % @O < s 17g™ 1 = Qllg™ @)II*.

Ainsi, si g est normalisée, nous avons E,. < Fj; i.e. I’étalement peut conduire a une perte de
I’énergie moyenne utile. Lorsque nous présentons les performances des égaliseurs, nous souhai-
tons tester leur capacité a éliminer les interférences. Aussi, pour ne pas pénaliser les perfor-
mances a cause d’une perte d’énergie résultant de I’étalement, nous choisissons de tenir compte
de cette éventuelle perte, en poursuivant les simulations a E./N; et en les représentant en
fonction de Ey/Ny.

Pour résumer, opération d’étalement peut étre représentée par la Figure 5.2. Avant étalement
le symbole d d’énergie E; occupe la bande 1/T; et est soumis a un bruit de densité spectrale
de puissance Ny. Puis, apres étalement nous obtenons une séquence de chips, ou chaque chip a
pour énergie E. (avec E. < F;) mais occupe la bande 1/7, et est soumis a un bruit de méme
densité spectrale.

T
Fi1Gc. 5.2 — Etalement de spectre et effet sur [’énergie d’un symbole.

Avec les définitions des puissances moyennes (5.8) et (5.9) et avec les résultats de 'opération
d’étalement (5.10) et (5.11), le rapport signal a bruit de la transmission CDMA devient :
E. _ || By [|h]Pog

RSBepya = —= = 5o
CDMA N[) N[) UZ,

: (5.12)

et il lui correspond le rapport signal a bruit de la transmission équivalente BABG d’un seul

utilisateur
Ey

Ny’
Ainsi, nous choisissons de représenter les performances des égaliseurs opérant a RS Bcpya en

fonction de %
0

RSBéquivalent — (5 . 13)

De plus, a ce rapport signal a bruit de la transmission équivalente correspond un rapport
signal & bruit dit utile (i.e. relatif aux bits d’information). Soit Ej 1’énergie d’un bit d’infor-
mation, M la taille de I'alphabet des symboles d(¥) et R, le rendement des codes. Les énergies
vérifient By = log,(M)R®) Ey (cf. [56, pages 396, 487] et Section 1.4.1) et:

E, Eq4 1

B(utile) = — = ——————r—. 14
RS B(utile) Ny~ Nolom, (IR, (5.14)
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Aussi, une simulation opérée a RS Bcpya fournit apres décodage un certain TEB, qui sera
représenté en fonction du rapport signal a bruit utile (5.14).

Aussi, dans toutes les simulations de ce chapitre, les performances seront représentées en
fonction de % défini équation (5.14). Pour tous les utilisateurs, nous utilisons un code convolutif
de rendement R, = %, systématique avec 64 états et des polynomes générateurs (133,171) [56,
page 493]. L’entrelaceur est une matrice non-uniforme de taille (64, 64) [18, 43]. La modulation
est binaire (BPSK). Les séquences d’étalement sont orthogonales et sont plus particulierement
les séquences OVSF orthogonal variable spreading factor codes comme dans le cas de la norme
UMTS. L’étalement est directement suivi par 'embrouillage étalé sur 16 chips. Ici encore,
nous nous conformons a la norme UMTS-TDD: ’embrouillage est ici le méme pour tous les
utilisateurs de la méme cellule. Le nombre d’utilisateurs est fixé a 4 et le facteur d’étalement
a () = 16. Le canal multitrajets s’étale sur W = 14 chips, aussi l'interférence entre symboles
s’étale sur au moins 2 symboles. De plus, les utilisateurs sont asynchrones. Les résultats ont été
obtenus avec 10° bits d’information.

5.4 Récepteur Turbo-CDMA

Les récepteurs Turbo-CDMA en tant que solution du probleme de la détection multi-utilisateurs
et du décodage conjoints bénéficient d'un intérét tout particulier car tout comme la Turbo-
détection et la Turbo-égalisation (cf. Section 3.4), ils peuvent offrir un bon compromis entre
complexité et performances.

Le principe Turbo (cf. Section 3.4) peut étre appliqué de différentes manieéres au cas d’une
transmission multi-utilisateurs telle que le CDMA. Ainsi, [35, 59] proposent une premiere struc-
ture Turbo-CDMA, qui généralise le Turbo-détecteur de [20] au cas d’une transmission CDMA
synchrone (aux temps chip et symbole). Puis, le cas d’une transmission asynchrone est envisagée
dans [1]. Le détecteur CDMA utilisé dans [59, 1] étant de grande complexité, une simplification
avec l'algorithme-M est envisagée dans ces deux cas.

Puisque dans notre contexte de travail, nous considérons la liaison montante avec des ca-
naux multitrajets, ces méthodes Turbo-CDMA avec pour égaliseur un détecteur ne peuvent
etre envisagées. En effet, la présence de multitrajets augmenteraient significativement une com-
plexité déja importante car exponentielle en le nombre d’utilisateurs. Aussi, dans la suite,
nous proposons un récepteur Turbo-CDMA généralisant le Turbo-égaliseur de [43] au cas d’une
transmission CDMA. Il a été présenté dans [62]. Notons que des versions similaires pour les
itérations p > 1 ont été proposées. Ainsi, [34] Papplique dans le cas d’une transmission CDMA
synchrone et sans multitrajets mais avec des séquences d’étalement aléatoires (ce qui engendre
de P'interférence entre utilisateurs). Puis, [36] applique la méme structure dans le cas de la
liaison descendante.

Dans un premier temps, nous présentons la structure de base Turbo-CDMA (cf. Sections
5.4.1). Puis, nous détaillons les égaliseurs (Section 5.4.2 et 5.4.3), en proposant de nouveaux.
Pour ces égaliseurs, nous définirons ensuite un nouvel ordre de démodulation des utilisateurs,
notamment pour les DFE. Enfin, nous proposerons une amélioration de la structure de base et
ce relativement a la structure (cf. [63] et Section 5.4.5).
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5.4.1 Principe

Nous présentons maintenant un premier récepteur Turbo-CDMA, tel que nous ’avons proposé
dans [62, 65].

r

dP_l(l)
k k
Ay Al
— 4(R)
1(k) égaliseur yglk) codeur -1 décodeur] i (k)
aP— CDMA M-aire H H H qp(k
binai MAP | | o calcul |
inaire aP (k)
n

ap—1(K)

Fi1G. 5.3 — Itération p : module du récepteur Turbo-CDMA pour 'utilisateur k
(IT: entrelaceur, [T ': désentrelaceur)

Le récepteur Turbo-CDMA comme le Turbo-égaliseur est composé de p itérations. A 'intérieur
d’une itération particuliere p, le récepteur comprend K modules relatifs a chacun des K uti-
lisateurs. Un de ces modules est représenté Figure 5.3, pour I'utilisateur d’intérét k. Tous les
modules fonctionnent en parallele. Chaque module de ce récepteur est composé d’un égaliseur
CDMA a entrée et sortie pondérées, d’'un désentrelaceur, d’'un décodeur a entrée et sortie
pondérées et d'un entrelaceur. Ces K sorties de I'itération p alimentent alors, avec les échantillons
recus du canal r, chacun des modules de I'itération suivante. Ainsi, ['utilisateur k& dispose d’une
information relative a tous les utilisateurs et la méthode, de ce fait, est bien multi-utilisateurs.

Si, en revanche, 'utilisateur d’intérét utilise seulement une information relative a lui-méme,
la méthode est dite mono-utilisateur. Puisque nous considérons le contexte difficile de la liaison
montante, I’approche multi-utilisateurs est la plus appropriée. Cependant, nous présenterons
tout de méme I’approche mono-utilisateur, en guise de comparaison.

Explicitons maintenant les différentes étapes d’un module (cf. Figure 5.3). Comme dans le cas
du Turbo-égaliseur (cf. Section 3.5), la sortie de 1’égaliseur est approximée par une distribution

gaussienne de moyenne SF)clF) et de variance ag :
P = B + €0

Avec les hypotheses classiques (modulation binaire, indépendance et modélisation gaussienne),
le décodeur de 'utilisateur £k est alimenté par le logarithme du rapport de vraisemblance:
P(%(zk) | C%k) =1) fp(yfzk) | dq(zk) =1) 4 (k)

A(c®) =1n =In = —R{yWH k=,
) = T T o) = " P [P = 1) R J

Puis, le décodeur MAP [3] fournit une estimation au sens du MAP des bits d’information a*) et
calcule une information pondérée sur les bits codés sous la forme d’un rapport de probabilités a
posteriori exactement comme dans le cas mono-utilisateur mais pour chaque utilisateur k. On
obtient donc A(c¢*)), dont on déduit d2 *),

La stabilité de la boucle retour est assurée car les données d? *) sont bornées. En effet, dP (¥) est
une somme de symboles de la constellation et pondérée par des coefficients strictement inférieurs
4 1. [36] montre que est bornée en exprimant d? *) en fonction de la tangente hyperbolique tanh.
Explicitons maintenant 1’égaliseur CDMA utilisé.
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5.4.2 [Egaliseur de l’itération 1

Notons qu’a la premiere itération dg(k) n’est pas accessible, aussi nous devons utiliser un
égaliseur classique.

Suivant le méme raisonnement que dans le cas mono-utilisateur, nous choisissons dans un
premier temps d’utiliser des égaliseurs de type DFE plutot que linéaires comme dans [34, 36,
78]. En effet, nous avons montré précédemment ([60] et Section 3.6) dans le cas du Turbo-
égaliseur, que la premiere étape du récepteur Turbo est des plus importantes car elle détermine
le déclenchement ou non de l'effet Turbo. De plus, meilleures sont les performances du tout

premier égaliseur et plus tot aura lieu le déclenchement (i.e. & un rapport signal a bruit plus
faible).

Les égaliseurs DFE considérés ici minimisent une erreur quadratique moyenne. Cette EQM
peut étre calculée sur le bloc des symboles de tous les utilisateurs et nous obtenons le DFE
proposé par Klein et Kaleh dans [39]. Nous proposons deux autres DFE minimisant une EQM
pour un symbole puis pour un bloc de symboles d’un seul utilisateur et choisirons finalement
le moins complexe des trois. Nous proposons également un DFE de type mono-utilisateur de
maniere a le comparer aux trois méthodes précédentes multi-utilisateurs.

5.4.2.1 DFE multi-utilisateurs et critere EQM symbole

r STt Ry oo 4
KOl
1 - ) I dp,,

P,n

Fi1G. 5.4 — DFE multi-utilisateurs et critere EQM symbole

Considérons le DFE décrit Figure 5.4. Il représente 1’état des vecteurs de 1’égaliseur, lorsque
celui-ci fournit I'estimation du symbole courant d{®) 4. e. le n**™® symbole de I'utilisateur d’intérét
k. Comme le DFE classique présenté Section 2.3.2.2 pour un seul utilisateur, il s’agit d’un
égaliseur a deux entrées qui disposent des échantillons regus apres le canal r mais aussi du passé
de d%’“). Si la notion de passé dans le cas d’un seul utilisateur est évidente, (c’est ’ensemble
{dn}men) elle I'est moins ici. Le passé du symbole d*) noté dp,, est défini comme 'ensemble
des symboles placés avant d{¥) dans le vecteur d défini en (5.3):

dp, = [dgl) .. -d%)d?) .. -d%) .. -dgk) ) 7.

n—1

Notons que de par cette définition, nous imposons un ordre dans les utilisateurs, qu’il faudra
choisir judicieusement. Nous aborderons ce probleme dans la section 5.4.2.5. De méme, nous
définissons le future du symbole d*)
dp, = [d9 - dW g gl gL T,

De plus, le vecteur retour agit sur les symboles passés uniquement. Aussi I'optimisation des
vecteurs avant et retour doit étre réalisée en tenant de compte de la contrainte de causalité sur
le vecteur retour. Pour ce faire, nous définissons le vecteur retour comme un vecteur d’horizon
limité au passé du symbole courant :

bp, = B pWpD DB )
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Fort de ces notations, la sortie pondérée de I’égaliseur vérifie:

y(k) O b(k)T

n "~ n Pn dP,n'

(k)

Cherchons les expressions des vecteurs £*) et by’ qui minimisent I’erreur quadratique moyenne

dite symbole:
Byl — d P

Notons que les vecteurs f,(lk) et be}l ne peuvent étre invariants par décalage temporel car les

supports des vecteurs changent pour chaque symbole) et donc ne vérifient pas de relations de
filtrage.

Afin de poursuivre la minimisation, décomposons le vecteur selon les contributions passées
et futures du symbole courant :

r= HP,ndP,n + HF,ndF,n +w,

ou Hp, est une matrice de taille (qn+w-1,-1), dont les ¢+-1 colonnes sont les ¢-1 premieres
colonnes de H et ou Hp,, est une matrice de taille (QN+w-1,KkN—-t+1), dont les Kk N—t+1 colonnes
sont les Kk N—t+1 derniéres colonnes de H avec t = (kK — 1) N 4+ n l'indice du symbole courant :

Hp,(;,:) =H(;,1:t—1), Hp,(:,:) =H(;,t: KN).
Nous supposons que les symboles sont i.i.d. et de matrice d’autocorrélation :
R, =0l
Sous ’hypothese les symboles décidés sont exacts, on a:
dpy = dpp,

L’annexe B.1.1 effectue la minimisation et on obtient (B.11):

-1 -1
by, = 02H},, (02Hp, H},, + R,) h £¢) = 0% (03Hp,H},, + R,,) h{®

n

ou R, est la matrice d’autocorrélation du bruit w au rythme chip. Ainsi, le vecteur f,(l"“)Jr
applique le vecteur adapté au symbole courant via hg“” (avec un terme correctif) puis, le
vecteur retour bgf}:r élimine les contributions des symboles du passé. Ainsi, apres le retour, le
signal contient les contributions du symbole courant, des symboles suivants et du bruit de la
transmission de puissance exactement (o2H FnH}n + R,), ce qui représente le terme correctif.

Si le bruit au rythme chip est blanc et de puissance o2 :

b, = 02H},, (03Hp,H],, + 0—3,1)*1 h(*) £ = o2 (o3Hp, H}, + 031)*1 h(¥)

n n

Rappelons, que nous nous intéressons ici aux algorithmes a faible complexité. Or ce DFE
minimisant 'EQM nécessite une inversion de matrice de taille (QN+w—1,QN+w—-1) pour 'estima-
tion de chaque symbole, ce qui rend la méthode trop complexe. Considérons maintenant des
méthodes qui permettent de réduire la complexité.
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5.4.2.2 DFE multi-utilisateurs et critere EQM bloc

Considérons maintenant le DFE proposé dans [39] et qui minimise une EQM définie pour un
bloc complet de symboles:

Elly —d|’].

L]
I |
l
|
l
L
. l
<
@ |
|
i
%

Q.

Fi1Gc. 5.5 — DFFE multi-utilisateurs et critere EQM bloc
La sortie pondérée de 1’égaliseur présenté Figure 5.5 s’exprime:
y = Fr — Bd,

ot d est le résultat de la décision prise a partir de y. Comme tout DFE, les données alimentant
la boucle de retour sont relatives au passé du symbole courant. Aussi, pour respecter cette
causalité, la matrice B est contrainte a étre strictement triangulaire (ou strictement signifie
que les termes diagonaux valent 0).

[’annexe B.1.2 effectue cette minimisation avec la contrainte que B soit strictement trian-
gulaire et avec 'hypothese de données retournées exactes:

d=d.

Nous obtenons:

B-—U-1I F = X 2U''H'R,!

ot U et ¥ résultent de la décomposition de Cholesky :
R,' +H'R,'H = (ZU)'TZU.

La matrice F blanchit le bruit de la transmission avec R,' puis applique la matrice adaptée
Hf. Ici, le bruit est coloré de covariance égale a l'autocorrélation du canal HR;H' Dans le
cas d'un critere avec forgage a zéro, la matrice avant est la matrice adaptée blanchie [39]. Le
blanchiment s’opérerait donc avec XU~ ou H'R,'H = (ZU)'SU. Or ce blanchiment
compense les interférences dus aux symboles suivants le symbole courant et rehausse le niveau
du bruit. Aussi, un compromis est réalisé avec le critere d’EQM en appliquant les matrices
71U ou Ry + HIR'H = (ZU)'SU. Enfin, la matrice F applique 7! de maniere &
ce que les symboles soient recalés autour de la valeur du symbole courant.

Apres application de la matrice F, le signal contient de l'interférence due aux symboles du
passé, qui est supprimée avec la matrice B.

Dans le cas ou les symboles émis par chaque utilisateur sont i.i.d., indépendant entre utilisa-
teurs et de méme puissance (le controle de puissance est contenu dans la matrice H) et dans le
cas ol le bruit est blanc, les matrices de covariance deviennent R, = 021 et R,, = 021 et l'on
obtient :

B=U-1I F = U%E”UJ‘*HJr
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ot U et ¥ sont maintenant le résultat de la décomposition de Cholesky :

0, H'H + 0,1 = (XU)'SU

Notons, que comme pour 1’égaliseur DFE de critere EQM symbole, il existe ici une notion
d’ordre entre les utilisateurs.

5.4.2.3 DFE multi-utilisateurs et critere EQM bloc d’utilisateur

Nous proposons maintenant un DFE a la complexité plus faible encore que les deux présentés
précédemment. Ce DFE minimise une EQM calculée par rapport au bloc de symboles d’un seul
utilisateur:

E[[ly® —a®|),

ou k fait référence a l'utilisateur d’intéréet. Nous pouvons dans ce cas utiliser une structure pour
I’égaliseur légerement différente comme le montre la Figure 5.6.

+ y® d®

F® + f
L B®)

Fi1G. 5.6 — DFE multi-utilisateurs et critere EQM bloc d’utilisateur

Cette structure étend celle de la détection multi-utilisateurs par approche série en y incluant
le décodage des utilisateurs. En effet, nous supposons que les utilisateurs précédents 1'utilisa-
teur k£ ont déja été démodulés. Dans un premier temps, nous retirons les contributions de ces
utilisateurs dits « passés » qui ont déja été décodés une fois et sont donc plus fiables:

k—1
20 =1~ Y HOD.
j=1

Puis nous cherchons les matrices optimales F*) et B%®) qui minimisent 'EQM bloc d’utilisateur,
avec la contrainte que B%¥) soit strictement triangulaire :

y#) — F®z0) _ g®g®k).

Pour ce faire, considérons encore une fois, que tous les symboles précédemment décidés sont
exacts. Dés lors, Uentrée de la matrice F*®) devient :

K
z) = K gk Z HYQY +w =H®3q® L n.
j=k+1

Notons que dans cette écriture, les utilisateurs « futur » (j > k) sont considérés comme du
bruit et participent a la matrice de covariance de bruit :

K
R, = E[nnf] =R, +0] Z HOHFOT
j=k+1
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La minimisation est poursuivie dans ’annexe B.1.3 et nous obtenons:

B® —U_T1 F) = 32Ut -"HW TR (5.15)

ou U et X résultent de la décomposition de Cholesky :
R, +H®R-TH® = (ZU)'ZU.

L’interprétation des matrices F*) et B®*) est la méme que pour les matrices F et B de la
Section 5.4.2.2. Dans le cas d’un bruit blanc, i.i.d. et de puissance o2, il suffit de remplacer
R, = 021 dans lexpression de la matrice R,,.

5.4.2.4 DFE mono-utilisateur et critere EQM bloc d’utilisateur

Avant d’étudier les performances et complexités des trois DFE multi-utilisateurs, nous nous
intéressons a une méthode mono-utilisateur que nous comparerons aux méthodes multi-utilisateurs
présentées ci-dessus. Le DFE mono-utilisateur vise a éliminer les interférences subies par 1'uti-
lisateur d’intérét et utilise pour cela non plus une information relative aux symboles mémes des
autres utilisateurs mais uniquement une information sur leurs statistiques. Ce DFE est d’un
intéret particulier pour la liaison descendante pour laquelle chaque utilisateur doit assurer sa
réception seul et sans la connaissance des symboles des autres utilisateurs.

Fi1G. 5.7 — DFE mono-utilisateur et critere EQM bloc d’utilisateur

Ce DFE mono-utilisateur traite les échantillons recus r avec la matrice avant F*) et les
données de I'utilisateur d’intéret k précédemment décidées d® avec la matrice B®). Les données
décidées sont forcément antérieures au symbole courant et la matrice B%*) est contrainte & étre
strictement triangulaire. La sortie pondérée de I’égaliseur y*) s’écrit :

y(® = Fy _ BRG®)

Les matrices F*) et B*) minimisent 'EQM par bloc d'utilisateur: E[||y® — d®|?]. La
minimisation est poursuivie dans ’annexe B.2.1. Les matrices optimales sont :

Bk =—U-1 F) = 22Ut -TH®W TR !

ot U et ¥ résultent de la décomposition de Cholesky :

R, + H®WIR 'H® = (ZU)ITU,
et ou Ry est la matrice de covariance des symboles émis et R,, la matrice de covariance du
bruit :

K
R,=R,+ Y HYIRM"
J=1,37k
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Nus nous proposons ici encore la méme interprétation des matrices F*®) et B®) que celle pour
les matrices F et B de la Section 5.4.2.2.

Dans le cas d’un bruit blanc, i.i.d. et de puissance o2, il suffit de remplacer R,, = 021 dans
I’expression de la matrice R,,.

5.4.2.5 Ordre de démodulation

Par construction des 4 DFE présentés ci-dessus, les données qui alimentent la boucle de retour
sont estimées et présentent un certain taux d’erreur. Cependant, I'optimisation des matrices
du DFE a toujours été faite avec I’hypothese que les données retournées sont exactes. Aussi,
puisque le DFE ne tient pas compte des éventuelles erreurs, cela provoque le célebre probleme
de propagation d’erreur.

De plus, nous avons remarqué lors de la présentation des DFE multi-utilisateurs, qu’une
relation d’ordre entre les utilisateurs apparait naturellement. Notons qu’une approche populaire
consiste a démoduler les utilisateurs dans 1’ordre décroissant de leurs puissances recues. Nous
allons voir que cette approche n’est pas la plus appropriée, car elle ne tient pas compte des
interférences.

Afin de réduire 'effet de propagation d’erreur, nous souhaitons démoduler en premier, I'utili-
sateur fournissant apres égalisation le taux d’erreur le plus faible. Dans le cas synchrone et avec
des séquences d’étalement pseudo-aléatoires, [72, page 345] propose un critére tenant compte
de la puissance recue mais aussi des intercorrélations entre utilisateurs. Nous proposons d’al-
ler plus loin en considérant maintenant le cas d’une transmission multitrajets et asynchrone.
Nous proposons alors de démoduler les utilisateurs dans I'ordre décroissant du critere (5.16) qui
tient compte de la puissance regue, de l'interférence entre symboles (IES) et de l'interférence
multi-utilisateurs (MUI) due aux autres utilisateurs:

N
S hPHO Y G| - WM h)| ) | (5.16)
n=1 ( ‘%/—/ m%n ]JZ;k 2777,:
Puissance regue ~ ~ <N ~
IES MUT

J

(5.16) est donc la moyenne sur tous les symboles de 'utilisateur d’intérét & de la puissance regue
de cet utilisateur moins la puissance des interférences, lorsque celles-ci sont toutes destructrices.

Considérons le terme a lintérieur de la somme sur tous les symboles (n = 1 & N) et
considérons la constellation en sortie du récepteur Rake et relative a l'utilisateur d’intérét.
Ce terme s’interprete comme la plus petite distance entre deux états du treillis et correspon-
dant a deux symboles émis différents. Puis la somme réalise un moyennage de ces pires cas sur
tous les symboles de la séquence émise.

Montrons maintenant I'intérét de cet ordre de démodulation sur les performances du DFE.

5.4.2.6 Performances et complexité des égaliseurs DFE

Rappelons que la décomposition de Cholesky d’une matrice de taille (n,n) s’effectue en O(n?)
opérations [17, page 98], comme l’inversion d’une matrice de méme taille. Notons que dans
les méthodes bloc (cf. Sections 5.4.2.2 et 5.4.2.3) une inversion de matrice triangulaire est
effectuée, qui nécessite moins d’opérations qu’une inversion classique et dans ces deux méthodes
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la complexité est donnée par la décomposition de Cholesky. Nous allons donc pouvoir comparer
les complexités des trois méthodes.

Ainsi, nous avons présentés ici trois DFE multi-utilisateurs dans le cas d’une transmission
multitrajets et asynchrone. Le premier minimise une EQM dite symbole (cf. Section 5.4.2.1)
et nécessite O((QN + W — 1)3) opérations pour I'estimation d’un seul symbole. Le second
DFE avec un critere symbole (cf. Section 5.4.2.2) nécessite O((K N)?) pour I'estimation de KN
symboles. (Pour cet égaliseur, le calcul complet de la complexité est donné dans [42]). Enfin,
le dernier DFE (cf. Section 5.4.2.3) nécessite quant & lui O(N?) opérations pour l'estimation
de N symboles soit O(K N3) opérations pour I'estimation de KN symboles. De plus, comme
ces trois DFE ont des comportements tres similaires (cf. Figure 5.8), nous choisirons donc la
solution la moins complexe a savoir le DFE avec critere EQM par bloc d’utilisateur.

Nous nous plagons dans les conditions de simulation présentée Section 5.3.3, avec des utilisa-
teurs de méme puissance et un ordre arbitraire. Les Figures 5.8 et 5.9 montrent les performances
des trois DFE multi-utilisateurs et du DFE mono-utilisateur. Force est constater que les trois
DFE multi-utilisateurs ont des comportements similaires. Nous considérerons dans la suite le
DFE multi-utilisateurs avec un critere EQM défini pour un bloc d’utilisateur, i.e. le méme
critere que le DFE mono-utilisateur. Ainsi, pour le premier utilisateur démodulé, les méthodes
multi et mono avec critere par bloc d’utilisateur sont strictement identiques d’un point de vue
théorique et fournissent bien les mémes performances (cf. Figures 5.8 et 5.9).

utilisateur 1 utilisateur 2 utilisateur 3 utilisateur 4
10 10 10 10

I multiuser D multiuser D
10 ey SZSENST 107 Byt iiiiiiiiii /i g

X No ISI E
single user D 2\ X Veg e S Lo\
W/ single user C 10 : 10 B
—©- block D
—=- block C
O - block user D
O block user C -3
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B symbol C

0 5 10 15 0 5 10 15 0 5 10 15

Fic. 5.8 — Performances des 3 DFE multi-utilisateurs et du DFE mono-utilisateur: C' cor-
respond au cas ot les données retournées sont correctes et D au cas ou elles décidées. Les
utilisateurs sont démodulés dans l'ordre (1/2/3/4).

Selon nos conditions de simulation (cf. Section 5.3.3), tous les utilisateurs ont la méme puis-
sance recue. Aussi selon I'approche usuelle, 'ordre de démodulation ne devrait pas influer sur les
performances, ce qui n’est pas le cas lorsque nous comparons les Figures 5.8 et 5.9. En effet, sur
la Figure 5.8 les utilisateurs 2,3 et 4 sont démodulés apres I'utilisateur 1, dont le taux d’erreur
est tres élevé. Ainsi, les erreurs de cet utilisateur 1 se propagent chez les autres utilisateurs, d’ou
une grande différence entre les performances optimales avec données exactes en trait plein et
celles avec données décidées en pointillé (cette différence caractérise la propagation d’erreurs).
Notons, que dans le cas du DFE mono-utilisateur il y a tres peu de propagation d’erreurs.
En effet, pour cette méthode, les erreurs propagées sont dues au seul utilisateur démodulé 7.e.
I’interférence est seulement entre symboles.
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utilisateur 1 utilisateur 2 utilisateur 3 utilisateur 4

single
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Fi1Gc. 5.9 — Performances des 8 DFE multi-utilisateurs et du DFE mono-utilisateur: C' corres-
pond au cas ou les données retournées sont correctes et D au cas ou elles sont décidées. Les
utilisateurs sont démodulés dans l'ordre (2/3/4/1). Voir légende sur Figure 5.8.

Ainsi, lorsque les utilisateurs sont démodulés avec un critere qui ne dépend pas des in-
terférences, le DFE multi-utilisateurs est tres sensible au phénomene de propagation d’erreurs et
le DFE mono-utilisateur fournit méme de meilleures performances que le DFE multi-utilisateurs
avec données décidées.

En revanche, dans le cas plus favorable ou les utilisateurs sont démodulés selon le critere
(5.16) (cf. Figure 5.9), le phénomene de propagation d’erreurs est alors moins important et la
distance entre les performances avec données correctes ou décidées est plus faible. Le gain est
trés important (surtout pour l'utilisateur 3) et le DFE multi-utilisateurs devient alors meilleur
que le DFE mono-utilisateur.

5.4.3 Egaliseur de l’itération p > 1

Apres avoir présenté 1’égaliseur de la premiere itération, nous pouvons maintenant présenter
’égaliseur des itérations suivantes. Nous I’appelons, comme dans [43], ’annuleur d’interférences.
Il s’agit 1a de 1’élément clé du récepteur Turbo-CDMA. En effet, il permet de supprimer les in-
terférences non plus seulement entre symboles (Turbo-égalisation) mais aussi venant des autres
utilisateurs et ce grace aux données pondérées issues de l'itération précédente. La force de cet
égaliseur réside en sa capacité a supprimer de l'interférence « passée » et « future » du symbole
courant comme défini Section 5.4.2.1.

Nous proposons ici un premier annuleur d’interférences dit multi-utilisateurs car il utilise
la connaissance de tous les autres symboles (et méme en fait une information pondérée sur
ces symboles) puis une méthode mono-utilisateur, ou seule une connaissance des statistiques a
I’ordre 2 est requise.

5.4.3.1 Annuleur d’interférences multi-utilisateurs

Comme en Turbo-égalisation, I’égaliseur utilisé dans le récepteur Turbo-CDMA a partir de
la 27™¢ jtération est un annuleur d’interférences (AI). L’Al est un égaliseur & plusieurs entrées:
d’une part, il traite les échantillons recus r et d’autre part, il dispose d’une information relative



5.4. RECEPTEUR TURBO-CDMA 111

cette fois aux symboles de tous les utilisateurs, car nous nous placons ici dans le contexte
multi-utilisateurs. Cette information est issue de I'itération précédente et est notée d?~' () avec

1 < j < K. Considérons I’AT relatif a l'utilisateur d’intéret k. La Figure 5.10 représente un
(k

tel AI, qui est composé d’une matrice avant F*) et d’un banc de matrices retour ng) avec

1<j<K.

Fi1Gc. 5.10 — Annuleur d’interférences multi-utilisateurs.

La sortie pondérée de I’AI pour 'utilisateur k vérifie :
K
yP k) — pR)p — Z Bg_k)dpfl () (5.17)

7j=1
Les matrices F*) et Bg-k) (1 < j < K) minimisent 'EQM de chaque symbole:
Ellys? — P[]

La matrice B,(Ck) est contrainte a ne pas traiter les symboles courants et 1’on suppose de plus

que les données alimentant le banc de matrices sont exactes. Les matrices sont obtenues dans
I’annexe C.1.1:
FH = DWOHM®IR_ T
B/ = D" (H(knR;lH(j) — b dmg(H(mR;lHo))) : (5.18)
D® = Diag(a”---a®...al),

1

_ k Y
o7 + |0z,

o al) = (5.19)

ott [b{[[&, =’ 'R, 'h{",

et ol 0x_; est le symbole de Kronecker. Ainsi, la matrice avant n’est autre que la matrice
adaptée a la matrice de la transmission CDMA H®) et le banc de matrices retour a pour role
d’éliminer les interférences de tous les autres utilisateurs mais aussi des symboles passés et
futurs de I'utilisateur d’intérét. La supériorité de I’Al sur le DFE provient du fait que I’on peut
annuler les contributions de tous les symboles. De plus, la stabilité du retour est assurée car les
symboles retournés sont bornés, comme le montre [36] et cf. Section 5.4.1. Notons également,
que les Al de chacun des utilisateurs agissent en parallele et qu’il n’y a pas de notion d’ordre
entre utilisateurs comme dans le cas du DFE.
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Dans le cas ou le bruit de la transmission w est blanc et de matrice de covariance R,, = 021,
les expressions des matrices deviennent :

Fk = DWOH®
ng) — D® (H(k)TH(J) — O dmg(H(k)TH(J))) :
D® = Diag(a”---a®...al),

(k) o

2|2+ o2

En supposant I’exactitude des données de retour d?~'*) = d*), nous obtenons les perfor-
mances asymptotiques de ’Al. Pour analyser ce cas, calculons la sortie pondérée de I’Al dans
ce contexte a l'aide des expressions des matrices (5.18) et (5.19):

u) = DIV Pd + €F), avee &9 = hiPTR,'w. (5.20)

n n

L’équation (5.20) montre que dans le cas idéal toutes les interférences ont été éliminées. Le
bruit en sortie de I’AT a pour variance:

o = |hP |,
et le rapport signal a bruit et interférences (RSBI) vaut:
RSBIyu (") = |h{P|[R, 07 (5.21)

De plus, si le bruit de la transmission est blanc, la variance du bruit et le RSBI deviennent :

h)|[252
o = W3, RSBLu() = IRlld
Uw

Ainsi, avec 'hypothese de données retournées exactes, le rapport signal a bruit et interférences
est le méme que le rapport signal & bruit de la transmission CDMA (5.12) qui correspond & celui
d’une transmission équivalente d’un seul utilisateur sur un canal non dispersif et a bruit additif
blanc gaussien (5.13). Aussi, le taux d’erreur apres égalisation et celui de la transmission BABG
d’un seul utilisateur sont les mémes comme le montre la Figure 5.11. Comme dans le cas d’une
transmission avec un seul utilisateur émis (cf. Figure 3.8), le bruit apres 1’égaliseur est coloré, ce
qui pourrait géner le décodeur MAP. Or, comme un désentrelaceur est placé avant le décodeur,
le bruit des données alimentant le décodeur est plus ou moins décorrélé et les performances
apres décodage sont bien celles de la transmission a bruit additif gaussien. Nous analyserons
plus loin (cf. Section 5.4.4) les performances du récepteur Turbo-CDMA sans I’hypothese de
données retournées exactes.

5.4.3.2 Annuleur d’interférences mono-utilisateur

Considérons maintenant, le contexte mono-utilisateur, qui nous servira de référence pour
comparer avec les méthodes multi-utilisateurs (cf. Section:5.4.3.3). L’annuleur d’interférences
dispose maintenant des échantillons recus r et d’une information relative aux symboles de
I'utilisateur d’intérét k, car nous nous placons ici dans le contexte mono-utilisateur. Cette
information est issue de I'itération précédente et est notée d?~' ). La Figure 5.12 représente
un tel Al, qui est composé d’une matrice avant F(*) et d’une matrice retour B%).
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utilisateur 1 utilisateur 2 utilisateur 3 utilisateur 4

— BABG
BABG+code

—=— aprés décodeur

—©— aprés Al

Fi1G. 5.11 — Performances de I’AI multi-utilisateurs avec données retournées correctes.

dr—1 (k)

F1G. 5.12 — Annuleur d’interférences mono-utilisateur.

La sortie pondérée de cet Al vérifie:

y? B = R - B P ®)  qvec r = HOA® + i HYAY +w=H®A® 4 n. (5.22)
J=1j#k
Ainsi, d’apres (5.22), tous les autres utilisateurs sont considérés comme du bruit. Dans la suite
nous supposons avoir connaissance de leurs propriétés statistiques au second ordre. Ceci nous
permet de calculer la matrice de covariance du bruit n, en supposant de plus que les symboles
émis de tous les utilisateurs sont indépendants entre eux, i.i.d. de puissance o3 :

K
R, =FEmnl] =07 Y HUHU+R,. (5.23)
i=Lik
Les matrices F*) et ng) (1 < j < K) minimisent 'EQM de chaque symbole:

Ellyt — dPP).

n

La matrice B;’“) est contrainte a ne pas traiter les symboles courants et 1’on suppose de plus

que les données alimentant le banc de matrices sont exactes. Les matrices sont obtenues dans
I’annexe C.2.1:

F) — DOH®IR,
Bk = p® (H(k)TRng(k) —diag(H(k)TRng(k))>, (5.24)

D® = Diag(a” .. a® ..o

(5.25)
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ot [h{"[[%, = h{" "R, "h{p.

Ainsi, la matrice avant n’est autre que la matrice adaptée a la matrice de la transmission
CDMA H® blanchie par R;! et la matrice retour a pour role d’éliminer les interférences dus
aux symboles passés et futurs de I'utilisateur d’intérét. Notons que dans notre méthode nous
tenons compte des autres utilisateurs a travers la matrice de covariance de bruit R,,.

Dans le cas ol le bruit de la transmission w est blanc et de matrice de covariance R, = 021,
les expressions des matrices sont inchangées, il suffit de remplacer dans I’expression de la matrice
de covariance du bruit R,,, R,, par sa valeur.

En supposant l'exactitude des données de retour d?~'*) = d®) nous obtenons les perfor-
mances asymptotiques de ’Al. Pour analyser ce cas, calculons la sortie pondérée de I’Al dans
ce contexte a l'aide des expressions des matrices (5.24) et (5.25):

ui) = o (PP + 1), avec £ = h{Ffw. (5.26)

n n

L’équation (5.26) montre que dans le cas idéal toutes les interférences ont été éliminées et le
bruit en sortie de I’AT a pour variance:

of = bR, .
et le rapport signal a bruit et interférences (RSBI) vaut:
RSBIsu(yy") = |Ih{||z, 07 (5.27)

Nous allons maintenant comparer ce résultat (5.27) a celui trouvé dans le cas multi-utilisateurs
(5.21).

utilisateur 1 utilisateur 2 utilisateur 3 utilisateur 4
10 10 2 (o)
: —— BABG

BABG+code
—=— aprés décodeur
—©— apres Al

F1G. 5.13 — Performances de I’AI mono-utilisateur avec données retournées exactes.

5.4.3.3 Comparaisons des méthodes mono et multi-utilisateurs

Comparons maintenant le rapport signal & bruit et interférences (RSBI) du cas multi-utilisateurs
(5.21) a celui du cas mono-utilisateur (5.27). Pour ce faire, calculons I'inverse de la matrice de
covariance du bruit définie (5.23) en utilisant le lemme d’inversion matricielle ((B.16):

R, = R, +02UUT,
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U = HO...gE Dk | -H(K)]

)

—1
R ' — Rwl—Rn1U<ad2I—Uwa1U> UR.,

= R, —A,

ol A est par construction une matrice définie positive. Des lors, les RSBI vérifient :

~

RSBIsy(yF) = o2hP TR, 1h® = o2hW IR, ThF) —Zh® ALK,

RSBIMU(ySLk'))

Comme la matrice A est définie positive, o2h(¥) TARK) > 0 et RSBIs;(yH)) < RSBIyp(yH).
Ce résultat est illustré sur la Figure 5.13, qui représente les performances de 1I’Al mono-
utilisateur avec I’hypothese que les données retournées sont exactes. La comparaison des Figures
5.13 et 5.11 montre clairement la supériorité de la méthode multi vis-a-vis de la méthode mono-

utilisateur, comme ’annoncait notre calcul sur les RSBI.

5.4.4 Performances du récepteur Turbo-CDMA

Nous analysons tout d’abord le récepteur Turbo-CDMA multi-utilisateurs. Le principe général
de ce récepteur a été présenté Section 5.4.1. Les études sur les égaliseurs nous ont permis de
choisir celui qui réalise le meilleur compromis entre performances et complexité. Ainsi, nous
avons choisi le DFE multi-utilisateurs optimisé selon un critere EQM calculé pour un bloc
d’utilisateur. Enfin, aux itérations suivantes nous utilisons ’annuleur d’interférences tel qu’il a
été défini Section 5.4.3.1. Les performances de ce récepteur avec les conditions de simulation
définies Section 5.3.3 sont présentées Figure 5.14.

o utilisateur 1 o utilisateur 2 o utilisateur 3 o utilisateur 4
10 10 10 10
: —— BABG+codeg :

—=- #1
- #2
—*— #3
| o #4
—+— #5
—— #6

Fia. 5.14 — Performances du récepteur Turbo-CDMA multi-utilisateurs. Les utilisateurs sont

démodulés dans l'ordre (1/2/3/4).

Comme dans le cas du Turbo-égaliseur, nous remarquons la présence d’un point de déclenchement
a partir duquel les performances s’améliorent au fur et a mesure des itérations, ce qui marque le
début du gain appelé gain Turbo. Nous avons vu précédemment qu’il était possible d’améliorer
les performances du premier égaliseur en démodulant les utilisateurs dans I'ordre décroissant du
critére défini en (5.16). Les performances du méme récepteur Turbo-CDMA que précédemment
mais avec ce bon ordre dans la démodulation des utilisateurs sont présentées Figure 5.15.
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utilisateur 1 utilisateur 2 utilisateur 3 utilisateur 4

15

Fi1Gg. 5.15 — Performances du récepteur Turbo-CDMA multi-utilisateurs. Les utilisateurs sont
démodulés selon le metlleur ordre: (2/3/4/1). Légende cf. Figure 5.15.

L’égaliseur de la premiere itération est des plus importants ici aussi (cf. Section 3.6) et
détermine les performances asymptotiques du récepteur. Ainsi, le bon ordre de démodulation
des utilisateurs améliore-t-il non seulement les performances du DFE mais aussi celles du
récepteur complet Turbo-CDMA (comparaison des Figures 5.14 et 5.15).

Les performances du récepteur Turbo-CDMA mono-utilisateur sont présentés Figure 5.16. Le
principe général de récepteur est également présenté Section 5.4.1. Le récepteur mono-utilisateur
differe cependant du récepteur multi-utilisateurs par le choix de ses égaliseurs. Ici, a la premiere
itération I’égaliseur est le DFE mono-utilisateur, optimisé selon un critere d’EQM calculé pour
un bloc d’utilisateur (cf. Section 5.4.2.4), puis aux itérations suivantes, nous utilisons I’AT
présenté Section 5.4.3.2. Le récepteur mono-utilisateur est bien moins performant que le multi-
utilisateurs et ce notamment pour les utilisateurs avec le plus d’interférences multi-utilisateurs
(1 et 4). De plus, dans ce cas, il n’y a pas de gain Turbo. Ce résultat s’explique facilement pour
les utilisateurs 2 et 3, pour lesquels les performances apres la premiere itération sont déja celles
de I’AI avec données retournées exactes (cf. Figure 5.13). En revanche, pour les utilisateurs
1 et 4 qui subissent beaucoup d’interférences dues aux autres utilisateurs, la méthode mono-
utilisateur ne leur permet pas de rejeter efficacement cette interférence.

utilisateur 1 utilisateur 2 utilisateur 3 utilisateur 4

] 5 10 15 o] 5 10 15 ] 5 10 15 6] 5 10 15

F1G. 5.16 — Performances du récepteur Turbo-CDMA mono-utilisateur. Légende cf. Figure 5.15.
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Ceci motive notre utilisation des méthodes Turbo dans le cadre d’une transmission CDMA.

5.4.5 Amélioration de la structure: récepteur Full Turbo-CDMA

Nous venons de présenter un récepteur Turbo-CDMA en tant qu’extension directe du Turbo-
égaliseur mono-utilisateur au cas CDMA multi-utilisateurs. Cependant, les performances de
notre récepteur Turbo-CDMA, méme lorsque les utilisateurs sont démodulés conjointement
(méthodes multi-utilisateurs) et selon le meilleur ordre possible (5.16) cf. Figure 5.11, ne four-
nissent pas les performances asympotiques de 'annuleur d’interférences alimenté avec les vrais
symboles (Figure 5.15). Nous voulons donc améliorer encore les performances.

Tout en gardant une structure a base de filtres, nous allons améliorer ’annuleur d’interférences
en tenant compte lors de 'optimisation des filtres, de la nature des données issues de l'itération
précédente et ne plus faire I’hypothese de données retournées exactes. Nous avons proposé une
telle méthode dans le cas d’un seul utilisateur en estimant ces statistiques [23], mais cette
méthode est trop couteuse en calcul car elle nécessite ’estimation d’une matrice de corrélation
puis son inversion. [78] utilise au contraire la connaissance exacte de ces statistiques et en pro-
pose un calcul astucieux et se place dans le contexte CDMA. Cependant, cette derniere méthode
nécessite une inversion de matrice par estimation de symbole, et malgré le calcul itératif qui
est proposé, la complexité est augmentée significativement. Nous proposons une nouvelle struc-
ture de récepteur Turbo-CDMA, qui n’augmente pas la complexité mais rend le systeme plus
performant. C’est cette nouvelle structure proposée dans [63], que nous présentons maintenant.

5.4.5.1 Structure « Full » Turbo-CDMA

L’idée de ce nouveau récepteur Turbo-CDMA est de profiter completement de la structure
Turbo du systeme. Aussi, nous appelons cette nouvelle structure Full Turbo-CDMA. L’idée
est du décodage des utilisateurs pour I'égaliseur et ce a toutes les itérations p > 1. Ainsi, nous
égalisons le premier utilisateur et le décodons. Puis, nous utilisons ces données fraichement
décodées pour égaliser le second utilisateur, et ainsi de suite. Cette opération permet de gagner
en effet une itération pour les données des utilisateurs dits « passés ». Le schéma du nouvel
annuleur d’interférences est présenté Figure 5.17.

FiG. 5.17 — Annuleur d’interférences multi-utilisateurs pour le récepteur Full Turbo-CDMA.
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Ainsi, cet Al relatif a I'utilisateur d’intérét £ dispose déja des données décodées des utili-
sateurs qui le précedent d{’l(l) .- -dﬁ(’“_l), alors que dans le cas précédent (cf. Figure 5.10) les
mémes matrices étaient alimentées par d?~'(M) ... @2=1 =1 q’oli le gain d’une itération. De
plus, ces données étant plus fiables, il est de méme de la sortie de I’AI puis de la sortie du
décodeur. Le gain Turbo devrait donc étre plus important.

Le calcul des matrices F) et Bg-k) se fait toujours avec I’hypothese de données retournées
exactes. Aussi, leurs expressions ne changent pas par rapport a (5.18). Notons néanmoins, que
cette nouvelle structure est successive, puisqu’il faut égaliser et décoder un utilisateur apres
Pautre. Ainsi, 'amélioration est obtenue a complexité égale mais au prix d’un délai temporel
d’exécution supplémentaire.

Etudions maintenant la possibilité d’appliquer notre amélioration a la toute premiere itération.

5.4.5.2 Nouveau DFE et ses performances

(k) 1(k
r + y d®
F) ()

. i B
dl(k'fl):

FiG. 5.18 — DFE multi-utilisateurs pour le récepteur Full Turbo-CDMA.

Nous venons de présenter la nouvelle structure Full Turbo-CDMA qui s’applique a ’annuleur
d’interférences, mais qui peut également s’appliquer des la premiere itération. En effet, les
utilisateurs qui ont déja été égalisés peuvent étre également décodés. Et ce sont ces données
décodées que nous décidons d’appliquer au DFE relatif a 'utilisateur d’intérét. La structure du
DFE devient alors celle de la Figure 5.18.

Ici encore la minimisation des matrices F(*) et ng) se faisant toujours avec I’hypothese de

données retournées exactes, leurs expressions demeurent inchangées par rapport a (5.15).

10
10°
x B}
] 10
m
EEREE : 1070
fiitid B Correct |
~ . 11:] -©- Decided |:
~~~~~~ | = Full ‘ : ‘ ‘ ‘
10" L 10 / 10 /
0 S5E/MN0 15 0 SE/N,10 15 0 5E/N0 15 0 5E/NJ10 15

Fi1c. 5.19 — Performances du DFFE multi-utilisateurs pour la structure Full. Les utilisateurs
sont démodulés selon l'ordre : (1/2/3/4).
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Les performances de ce nouveau DFE sont présentées Figures 5.19 et 5.20 et sont comparées
avec les performances du meme DFE multi-utilisateurs avec critere d’EQM défini par bloc d’uti-
lisateurs, lorsque celui-ci est alimenté par les données exactes (C) ou par les données décidées
en sortie de 'égaliseur (D). La Figure 5.19 montre que pour un ordre de démodulation arbi-
traire, la structure Full permet de limiter énormément le phénomene de propagation d’erreur,
puisque les performances du DFE Full sont presque celles du cas avec données exactes (sauf
pour 'utilisateur 4). Le bénéfice de la structure Full est encore plus marqué dans le cas ou
les utilisateurs sont démodulés selon le critere (5.16), car mis a part un décrochement a faible
rapport signal & bruit pour I'utilisateur démodulé en dernier (1), les performances du DFE Full
sont celles du DFE alimenté avec les données exactes. On a ainsi (quasi)-complétement éliminé
le probleme de propagation d’erreurs inhérent au DFE.

Les performances apres le Full DFE étant meilleures, il doit en étre de méme pour le récepteur
« Full » complet. C’est ce que nous nous proposons d’étudier maintenant.

5.4.5.3 Performances du récepteur « Full » Turbo-CDMA

Considérons maintenant que les utilisateurs ont été démodulés selon 'ordre (5.16) et compa-
rons les performances du récepteur Turbo-CDMA (cf. Figure 5.15) avec celles de la structure
améliorée Full (cf. Figure 5.21).

Nous notons que pour les utilisateurs 2 et 3, 'amélioration est peu marquée puisque la struc-
ture originelle fournit déja des performances proches de la borne infranchissable caractérisant
la transmission d’'un message codé sur un canal avec pour unique perturbation un bruit additif
blanc gaussien. Néanmoins, on remarque un gain Turbo marqué entre la premiere et la seconde
itération pour la structure Full, suivi d'une stabilisation pour les itérations suivantes. En re-
vanche, la stabilisation n’intervient qu’a la troisieme itération pour la structure de base et en
plus, les performances y sont légerement moins bonnes.

L’amélioration apportée par le récepteur Full est beaucoup plus nette encore dans le cas des
utilisateurs 4 et 1, qui sont les plus mauvais mais démodulés en dernier. Ils profitent donc plus
de la structure successive du récepteur Full. Notons que ces deux utilisateurs convergent comme
les autres utilisateurs en seulement 2 itérations. De plus, le gain est tel que la premiere itération

— 10 : : 0 : : 10" : :
0 S5E/MN0 15 0 5E/N10 15 0 5E/N0 15 0 5E/MN,10 15

Fi1c. 5.20 — Performances du DFFE multi-utilisateurs pour la structure Full. Les utilisateurs
sont démodulés selon le meilleur ordre : (2/3/4/1). Légende cf. Figure 5.19.
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utilisateur 3

utilisateur 4

TEB

TEB

TEB

15

Fi1Gc. 5.21 — Performances du récepteur Full Turbo-CDMA multi-utilisateurs. Les utilisateurs
sont démodulés selon le meilleur ordre: (2/3/4/1). Légende cf. Figure 5.15.

de l'utilisateur 1 est déja meilleure que la sixieme itération du récepteur Turbo-CDMA originel.

Pour les curieux qui aimeraient connaitre le gain apporté par le seul bon choix de I'ordre de
démodulation dans la structure Full, nous présentons les performances du récepteur Full avec
un ordre arbitraire de démodulation (Figure 5.22) & comparer avec la Figure 5.21.

utilisateur 1 utilisateur 2 utilisateur 3 utilisateur 4

10

TEB
TEB
TEB
TEB

-4

10

10 15

Fia. 5.22 — Performances du récepteur Full Turbo-CDMA multi-utilisateurs. Les utilisateurs
sont démodulés dans Uordre (1/2/3/4). Légende cf. Figure 5.15.

Ainsi, la structure Full permet de diminuer le nombre d’itérations a deux. Notons qu’une
itération du récepteur Full nécessite de traiter K modules successivement alors que le récepteur
Turbo-CDMA originel les traitent en parallele. Ainsi, le temps nécessaire pour obtenir les per-
formances est d’au moins 6 fois le temps de traitement d’'un module contre 2 x K. Il est a noter
que la sixieme itération ne fournit pas encore les performances du Full Turbo. Le choix entre
le récepteur Turbo-CDMA et sa version « Full » se fera donc en fonction de ’application qui
permettra ou non le retard supplémentaire.

Néanmoins, il demeure toujours une distance entre les performances du récepteur Full Turbo
et celles de la transmission codée sur un canal a bruit additif gaussien. Comme nous 1’avons
analysé dans le cas d’une transmission avec un seul utilisateur [61] et Section 4.3, cette distance
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est due en partie au traitement itératif mais aussi au fait que la courbe de la transmission d’un
utilisateur codé sur un canal a bruit additif gaussien n’est pas forcément la courbe optimale
d’une transmission codée de plusieurs utilisateurs sur canaux dispersifs (dans ce cas la perte
est due au canal mais aussi au fait de considérer plusieurs utilisateurs).

5.5 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons appliqué le principe du Turbo-égaliseur de [43] au cas d’une
transmission CDMA asynchrone avec trajets multiples. Pour ce faire, nous avons proposé une
premiere structure Turbo. Comme dans le cas d’un seul utilisateur, les données sont traitées
par bloc et la structure s’organise autour de 1’égalisation d'une part et du décodage d’autre
part.

De plus, la structure traite en parallele tous les utilisateurs. Ainsi, pour chacun d’eux, un
égaliseur est alimenté par des échantillons recus du canal et fournit une estimation pondérée
du bloc de symboles émis, bloc qui alimente le décodeur. A partir de la deuxieme itération,
I’égaliseur utilise non seulement les échantillons recus mais aussi le résultat de l'itération
précédente. Ici, deux stratégies s’opposent : I’'égaliseur d’un utilisateur donné peut utiliser une
information relative a tous les utilisateurs (lui compris) et la méthode est dite multi-utilisateurs;
si, en revanche, I’égaliseur n’utilise une information relative qu’a I'utilisateur traité, la méthode
est dite mono-utilisateur.

Dans le cas de la liaison montante, la réception est assurée par la station de base qui
doit démoduler tous les utilisateurs. Ainsi, la méthode peut étre multi (qui, par construction,
démodule tous les utilisateurs) ou mono. En effet, dans le cas de la norme GSM et dans la liaison
montante, la démodulation est mono. Seulement, dans la liaison montante CDMA, 1’asynchro-
nisme apporte beaucoup d’interférences entre utilisateurs (alors qu’il n’y en a pas dans la norme
GSM, car la technique d’acces multiple est TDMA), que seule une méthode multi peut rejeter
efficacement. C’est pourquoi, nous avons considéré des méthodes multi-utilisateurs.

Dans le cas de la liaison montante, le mobile, qui assure la réception, n’a pas acces aux
symboles des autres utilisateurs (pour cause de confidentialité) et seule une méthode mono
peut étre envisagée. Néanmoins, méme dans ce cas, l'interférence entre utilisateurs peut étre
importante. Elle est alors due au controle de puissance et doit étre traitée. Aussi, nous avons
considéré une version améliorée des méthodes mono-utilisateur classiques, ou les utilisateurs
interférents sont rejetés grace a la connaissance de leurs statistiques d’ordre deux.

Ici, cependant, nous avons considéré exclusivement la liaison montante. Aussi, nous avons
proposé des méthodes multi-utilisateurs mais aussi mono-utilisateur, de maniere a les comparer
entre elles.

Pour la premieére itération, nous avons considéré le DFE multi de [39] optimisé selon le critere
EQM de tous les utilisateurs et avons proposé des DFE multi pour deux autres criteres (EQM
par symbole et par bloc d’utilisateur). Ces DFE donnant des performances similaires, nous
avons retenu pour la suite le moins complexe a savoir celui optimisé selon le critere EQM par
bloc d’utilisateur. Pour ces DFE, nous avons alors proposé un ordre de démodulation, qui tient
compte de la puissance des utilisateurs et de leurs interférences. Ce critere nous a permis de
réduire significativement le phénomene de propagation d’erreur, inhérent au DFE. Nous avons
également proposé un DFE mono-utilisateur (amélioré) et avons conclu a la supériorité de la
méthode multi, lorsque 'ordre de démodulation est celui énoncé plus haut.



122 CHAPITRE 5. TURBO CDMA

Pour les itérations suivantes, nous avons proposé des Al multi et mono, optimisés selon un
critere EQM symbole. Les performances du récepteur Turbo-CDMA ont montré la présence
d’un gain Turbo. Néanmoins, il reste un écart dans les performances avec la borne BABG codé.

Aussi, nous avons proposé, dans un second temps, d’améliorer la structure multi-utilisateurs.
[’annulation d’interférence est alors opérée de maniere série et le récepteur est dit dite « Full »-
Turbo. L’utilisateur le plus fort (au sens du critére défini ci-dessus) est égalisé puis décodé et
c’est cette version de l'information, traitée par le décodeur (donc plus fiable), qui est utilisée
pour égaliser le deuxieme utilisateur et ainsi de suite. Sans augmenter la complexité, mais
au prix d’un délai supplémentaire, les performances sont fortement améliorées. Ainsi, des la
premiere itération, le DFE supprime quasi-completement la propagation d’erreur. Les simula-
tions ont montré que les performances du récepteur global s’approchent du cas d’une transmis-
sion avec un seul utilisateur codé et sur un canal a bruit additif gaussien. Le nombre d’itérations
Turbo requis dépend de la difficulté du canal.

Ainsi, pour la liaison montante, la méthode de démodulation a utiliser est celle multi-
utilisateurs. Si le délai temporel est acceptable, nous conseillons 'utilisation de la solution
Turbo-CDMA « Full », en respectant 'ordre de démodulation défini plus haut. Sinon, nous
utiliserons la premiére structure, toujours avec le méme ordre de démodulation (pour le DFE).
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Conclusions et perspectives

Pour satisfaire un nombre d’utilisateurs toujours plus important, la recherche en communi-
cations numériques doit s’intéresser aujourd’hui au probléme des transmissions fiables (c.-a-d.
assurer une qualité de service pendant un certain pourcentage du temps et pour un maximum
d’utilisateur, ou le pourcentage du temps et le taux d’erreur dépend de I’application) malgré
un débit élevé sur des canaux sélectifs en fréquence. Dans ce contexte de travail, les normes
actuelles (GSM, IS 95) et futures (UMTS), pour atteindre les meilleures performances pos-
sibles, disposent de codeur de canal et d’entrelaceur a 1’émission. C’est pourquoi, un récepteur
« classique » est la concaténation en série d’un égaliseur, d’un désentrelaceur et d’un décodeur
de canal. Cette approche est sous-optimale car disjointe. En revanche, ’approche conjointe, si
elle est possible, ne peut que fournir de meilleures performances. Aussi, c¢’est a ce probleme
de I’égalisation et du décodage conjoints que nous avons travaillé dans cette these. La solution
optimale étant de forte complexité, nous nous sommes donc intéressés a des récepteurs sous-
optimaux et plus particulierement au Turbo-égaliseur. En effet, en remarquant que codeur et
canal forment une concaténation de deux convolutions en série séparées par un entrelaceur, il
est possible d’appliquer le principe des Turbo-codes a la réception.

Le Turbo-égaliseur que nous avons considéré est celui proposé dans [43], ou ’égalisation est
obtenue a partir de filtres a la complexité réduite. En effet, cette structure encore peu ana-
lysée au début de cette these, nous semblait alors tres prometteuse. Nous avons donc décidé
d’étudier plus avant cette structure. Pour ce faire, nous avons tout d’abord analyser les perfor-
mances du Turbo-égaliseur. Dans un premier temps, I’étude des caractéristiques des courbes de
performances nous ont permis de définir:

- le point de déclenchement : le rapport signal a bruit a partir duquel nous observons un
gain Turbo d’une itération a l'autre,

- leffet d’avalanche: apres le point de déclenchement, les pentes des performances aug-
mentent d’une itération a l'autre.

Puis nous avons observé une distance entre les performances du Turbo-égaliseur et celles de
la transmission codée sur canal a bruit additif gaussien. Nous avons ensuite montré que cette
distance est due en partie au canal dispersif et en partie au traitement sous-optimal du Turbo-
égaliseur. Pour montrer cela, nous avons calculé une borne inférieure sur les performances du
récepteur optimal d’égalisation et de décodage conjoints. Cette borne étant elle-méme de com-
plexité calculatoire importante, nous avons réalisé une étude de cas sur les canaux dispersifs (cf.
Section 2.5) pour trouver un cas, ou cette borne était facile a calculer et ol transmission codée
sur canal a bruit additif gaussien et récepteur optimal conjoint donnaient des performances
différentes (cf. Section 4.3).

La seconde contribution de nos travaux concerne ’analyse fonctionnelle du Turbo-égaliseur
(cf. Section 4.4). Cette analyse modélise le traitement itératif opéré a la réception. Néanmoins,
en modélisant 1’égaliseur et le décodeur comme des traitements agissant sur les puissances
d’erreur des données, il est possible d’analyser le processus comme solution du probleme du
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point fixe. Par cette analyse, nous avons ainsi retrouvé certaines des études sur les performances
faites préalablement. Ainsi, une explication de la distance entre les performances du Turbo-
égaliseur et de la borne BABG codé (cf. Section 4.4.2.1), et une interprétation du point de
déclenchement (cf. Section 4.4.2.2). A partir de cette analyse, nous avons pu définir une notion
de difficulté du canal, lorsque le récepteur est le Turbo-égaliseur.

Enfin, nous avons appliqué le Turbo-égaliseur au cas de la liaison montante du CDMA,
ou les perturbations sont alors dues au canal de transmission mais aussi a la présence de
plusieurs utilisateurs. Pour cette liaison montante I’asynchronisme provoque des interférences
entre utilisateurs, que seule la détection multi-utilisateurs peut rejeter efficacement. Nous avons
ainsi considéré une premiere structure de réception, ou les différents utilisateurs sont traité en
parallele. Pour cette structure, nous avons proposé un nouvel égaliseur DFE optimisé selon le
critere EQM par bloc d’utilisateur ; et pour ce DFE, un nouvel ordre de démodulation qui tient
compte de la puissance de 'utilisateur d’intérét et des interférences qu’il subit. A partir de la
deuxieme itération Turbo, la détection est réalisée a I’aide d’un AT optimisé selon le critere EQM
symbole. Dans un second temps, nous avons amélioré ce premier récepteur Turbo-CDMA, en
traitant (i.e. égalisation et décodage) successivement chacun des utilisateurs. Ainsi, I'utilisateur
le plus fort (au sens du critere défini ci-dessus) est égalisé et décodé. Puis, cette information
plus fiable (car traitée par le décodeur) est utilisée pour égaliser I'utilisateur suivant. Cette
nouvelle structure fournit des performances proches de celle du canal BABG codé, sans pour
autant augmenter la complexité, mais en ajoutant un délai supplémentaire.

Si nos travaux proposent déja certaines réponses, ils suggerent également de nouvelles ques-
tions.

- Ainsi, le comportement du Turbo-égaliseur lorsque le canal est estimé. Il est en effet
important de quantifier la robustesse du Turbo-égaliseur vis-a-vis d’'un défaut d’estimation
du canal. De plus, comme le proposent [31, 37], nous pouvons intégrer 'estimation du
canal dans le processus Turbo et ainsi I’améliorer au cours des itérations.

- Quant a ’analyse fonctionnelle, elle peut étre appliquée au cas du CDMA. Néanmoins,
nous avons observé lors des simulations, que dans le cas de séquences d’étalement or-
thogonales, les performances sont liées aux séquences (et notamment & leurs propriétés
d’autocorrélation). Aussi, nous obtiendrons des courbes de décodeur différentes selon 1'uti-
lisateur, ce qui rendrait I'interprétation plus laborieuse. Pour un comportement plus ho-
mogene, soit la méme courbe pour tous les utilisateurs, il faut considérer des séquences
d’étalement pseudo-aléatoires.

- Des lors que nous avons identifié la distance en terme de performances entre le Turbo-
égaliseur et le récepteur optimal conjoints, un nouveau probléeme consiste a diminuer
cette distance sans pour autant augmenter trop la complexité. Une premiere amélioration
consiste a intégrer les statistiques des données traitées (et notamment le retour des
itérations précédentes) lors de l'optimisation des filtres de 'annuleur d’interférences,
égaliseur utilisé a partir de la deuxieme itération. Nous avons proposé d’estimer ces statis-
tiques dans le cas de la transmission d’un seul utilisateur [23] mais ceci peut étre appliqué
au cas multi-utilisateurs. Notons que [78] propose dans le cas du CDMA un égaliseur qui
tient compte des vraies statistiques au prix d’une inversion de matrice par estimation de
symboles. Un calcul itératif de cette matrice permet de limiter la complexité. Entre ces
deux approches, de nouvelles idées ont leur place.

- Enfin, nous savons depuis [35] que le principe Turbo peut s’appliquer a de nombreux
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problemes. Cependant, la Turbo-égalisation par rapport aux Turbo-codes a ceci de spécifique
qu’elle réunit deux traitements (a savoir 1’égalisation et le décodage) aux objectifs différents
et qui travaillent dans des espaces différents. De ce fait, notre étude du Turbo-égaliseur
est originale vis-a-vis de celles déja faites sur les Turbo-codes et peut s’appliquer a tout
systeme souhaitant traiter par le principe Turbo deux traitements fondamentalement
différents : estimation de canal et égalisation, synchronisation et égalisation, ou décodage
source et canal.
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Annexe A

Caractérisation des canaux séveres

A.1 Canaux a 3 trajets

A.1.1 Cas des canaux a 2 zéros complexes conjugués, de module 1

Nous considérons ici les canaux de type:

1
h(z) = o . (1 +az! +z_2) , avec a = —2cosf

Les motifs d’erreur d’intérét ont été précisé au paragraphe 2.5.3.2 (cf. (2.18)) et donnent en
sortie du canal une distance de:

1+ (1 1+ a)? 2 +a)?
P_s +(1+n)(1+a) +4L( +a)
2 + a? 24 a?

n+1
avecL:Zliz(), etn>0

=1

Nous nous intéressons au cas cosf > 0= -2<a <0

d* < 4 - 2n+2+L—-1)+a-4n+1+L)+2(n+1)+4L <0
A" = 2(n+L—-—nL+1)

T

<4 & N>0n+(1-n)L+1>0
casn=0 < L+1>0: toujours vrai
casn=1 & 1+L—-L+1>0: toujours vrai
1
casn>1 & L>ThL
n—1
& n=2et0<L<2)ou(n>2et0<L<2)
Ao —2(n+1+L)*/2(n+ L —nL+1)
= Rt =
12 m+1+1L
n+1+L— n+L—nL+1 7L—|—1+L+ n+L—nL+1
<4 o 2 <cosf< v __ 2

2n+1+4+1L 2n+1+1L
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A.1.2 Cas des canaux a 2 zéros réels inverses

Nous considérons ici les canaux de type:

B 1
24 a2

_ _ 1
-(1—|—az 42 2), aveca:—a—a

h(z)

Les motifs d’erreur d’intérét ont été précisé au paragraphe 2.5.3.3 et donnent en sortie du
canal une distance de:

1+ (1+a)? (2+a)?
2

=8|—— " )44

d 8< e ) e

Notons ¢, la condition 0 < o < 1 sur a. Des lors, on obtient :

> <detcy, & —2— L<a<—2+ L,a:—a—l;etca
[+1 [+1 Q

&S |di=2 2 < t <2+ 2 dy et
=2 — —a et c ou | —a = €l ¢
1 l+1 « l+1 2 «
T b
1 & o’+1<daed®—da+1<0
2 2
A = d&—4d=—" 4 44/—
! [+1 [+1
1 1 2
=1 * = ay > 1
.2 T J 20+ NiF1 @
letc, & 1+ ! ! +4/ 2 <a<l
el C — (6%
“ 2(1+1) 2(1+1) [+1 -

De méme
2 & d?4+l1>dasa’®—dya+1>0

2 [ 2
A = d2—4= —4
2 I+1 I+1

2 7
2 & A>0<:>l+—1>16<:>l<—g IMPOSSIBLE car [ > 0

On en déduit

1 1 2
*<det0<a<l& 1+, — \/ Al
‘ “= * 2(l+1) J2(z+1)4r [+1 (A1)
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Annexe B

Egaliseur DFE pour le CDMA

B.1 Méthodes multi-utilisateurs

B.1.1 Critere EQM symbole
B.1.1.1 Notations

D’apres les notations de la Section 5.4.2.1, la sortie pondérée de I’égaliseur est :

yff) _ fé’“”r _ bglk)fa _ [fr(zk)f7b£l,k)Jr] [ —r& ] .

Nous cherchons ici les expressions des vecteurs f ) et b ), qui minimisent PEQM symbole :
B[l — aP].

De plus, de part la structure DFE, le vecteur bg’“) n’agit que sur le passé du symbole courant
d®). La minimisation doit étre poursuivie sous cette contrainte. La difficulté de la minimisation
sous contrainte peut eétre contournée en introduisant les vecteurs:

dpp, = [d7---dP)T =[dy---di ],
dp, = [d®) .. .d%()]T =[d, - dgn]T,
bpn, = [ b = by b o],

ot t = (k—1)N +n est 'indice du symbole courant i.e. I'indice du n™¢ symbole de I'utilisateur
d’intérét k. La sortie pondérée de I’égaliseur inclue maintenant la contrainte sur b{¥) et s’écrit :

. r
yk) = BTy _ bgf,zde,n = [£1, b&f}f] l —dp ] '

et r peut se décomposer selon :
r= HP,ndP,n + HF,ndF,n +w,

ou Hp, est une matrice de taille (n+w-1,-1), dont les ¢+-1 colonnes sont les ¢-1 premieres
colonnes de H et ou Hp,, est une matrice de tallle (QN+W-1,KN—t+1), dont les K N—t+1 colonnes
sont les kn—t+1 dernieres colonnes de H :

Hp,(:,:) =H(:,1:t-1), Hp,(:,:) = H(:,t : KN).
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B.1.1.2 Calcul de PEQM

Avec ces notations, 'EQM symbole s’écrit :

EQM = E[ly® —dP ] = E

n

2] (B.1)

B.1.1.3 Rappel: solution de Wiener
On cherche a qui minimise 'EQM :

EQM = Elja'z - d|*
= a' E[zz'|a—a' E[dz] — E[dz']a + o3

S—— —_— Y=
R p p!
«(uiRu) = Ru

Conventions pour le gradient : { gu(qu +plu)=p

a solution de Wiener : V,(EQM)|,_, =0 Ra=p (B.2)

Ici, af = [f(OF, bgf)f], zl = [rf, —&ﬁfjj] et d, = d®:

r ~ r
_ h O —glaw+|
i L o=l | |

Hypothese 1: dans la suite, pour pouvoir calculer p et R, nous supposons que le retour est
exact i.e.:

dpy, = dpp,. (B.3)

Hypothese 2: nous supposons que les données sont i.i.d. de matrice d’autocorrélation :
R, =071 (B.4)
Notons que cette hypothese 2 permet d’obtenir des expressions simples de p et R. De plus,

cette hypothese est couramment faite dans le cadre de I’égalisation. Nous pouvons fournir a la
demande le cas plus général d’une matrice d’autocorrélation R, quelconque.

B.1.1.4 Calcul de p

Avec les hypotheses (B.3) et (B.4), p devient:

(k) =q =0
— (k) * r E[dn P,n]
P E[d" l—dp,nH E[d®)*r] = HE[d®*d] = 62h®)
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ot h*) est la colonne de H relative au symbole courant, d’oi

- T
oih® | =
Z,
S
p= 0
Pl
- 0 -

B.1.1.5 Calcul de R

~ A= FE[rrl] = HE[dd'|H' + E[wwl] &
N—_——
031

- C= _E[dP,an] = _E[dp,nd]lLD,n]H]lLD,n’ g

- B=-E[rd},| =Che | B=—0iHp,

- D=E[dp,d},] & | D=0l

A

B.1.1.6 Calcul de R~!

~

) 1A B o A B
Soit R = [ C D ] On cherche R~' = lT’T]

RR '=1 &

CA'+DC' =0
AB'+BD' =0
AA'+BC' =1
CB +DD =1
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(B.5)

© o ~1 O

B

A% (B.7) et D71x(B.9) donnent D’ et B, tandis que A% (B.8) et D! x(B.6) fournissent
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A et C:

D' = (D—CA'B)"!
B = —A'B(D—CA'B)"!
A= (A—BD'C)~!
C' = —D-'C(A - BD-'C)~!

(B.10)

B.1.1.7 Calcul des vecteurs du DFE

De part I’expression particuliere de p (B.5), pour obtenir les vecteurs f(¥) et b il suffit de

connaitre A" et C'. En effet,
R Ahf®
el

- BD™'C = 03Hp,H}, et A=03HH' + R, = 03Hp,H}, + 03Hp,HE, + R,
dolt A — BD™'C = 63Hr,,HE, + R,

- Dlc=-H},

-1

£ = 02 (02Hp, H}, + R,)  h{®
-1

b) = o3H}, (03Hp,Hf, +R,)  h®

n

(B.11)

Si le bruit est blanc de puissance o2 :

£ = o3 (03Hp,Hp, +021) hY

n

n

—1
bg?l = O—LQiH}-J,n (O—gHF,nH}-?’n + O',iI) h(k)

B.1.2 Critere EQM bloc

Cette démonstration a été obtenue a partir de [72, page 377], qui considere le cas asynchrone.
Grace a notre modele, il est aisé d’obtenir le résultat dans le cas de transmission multitrajets,
comme nous le présentons ci-dessous.

B.1.2.1 Notations

La sortie du canal r et la sortie pondérée y de ’égaliseur DFE bloc vérifient :

r=Hd+w, y = Fr — Bd. (B.12)

F et B minimisent 'EQM :
2
Ellly — d[f],
avec la contrainte que B soit strictement triangulaire et avec I’hypothese de données retournées
exactes:

d=d.
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B.1.2.2 Calcul de PEQM

Nous utilisons ici le résultat classique:
x| = trace{xx'}.

Puis, par permutation de ’espérance E et de la trace de la matrice, nous obtenons une nouvelle
écriture de 'EQM :

E[Hy - d||2] = tmce{E[(y —d)(y — d)q } = tmce{cov{y — d}}

B.1.2.3 Calcul de la matrice de covariance cov{y — d}

Avecd =d:
cov{y —d} = cov{Fr - (B+ I)d}
= (FH-B-I)Ry(FH-B -1I)! + FR,H', (B.13)

ou Ry, et R, sont respectivement les matrices de covariance des vecteurs d et w et sont supposées
de rang plein.

B.1.2.4 Optimisation de F pour B arbitraire

Pour ce faire, nous mettons la covariance (B.13) sous la forme:
(F - F)C(F - F)! = FCF! — FCF' — FCF' + FCF'.

Par identification et avec le terme FCF', nous obtenons C. Puis, avec le terme FCF?, nous en
déduisons F. D’ou

C = HR/H +R, (B.14)

F = (B+I)R,H'(HRH' +R,)! (B.15)

cov{y —d} = (F = F)C(F - F)' + (B+I)Ry(B +I)! — FCF'
Or
FCF' = (B+I)R,H'(HR,H' +R,) 'HRy(B + 1)}
(B+DR«(B+1)' - FCF! = (B+1I)(R,- R,H'(HRH' +R,) "HR,)(B +I)f
Rappelons ici le lemme d’inversion matricielle [19, page 693]:
(A+BCD) ' =A"' —A'B(C"' +DA'B) ‘DA™ (B.16)

En posant, A~! = Ry, B =H!, C~!' = R,, et D = H et en appliquant le lemme (B.16), nous
obtenons:

cov{y —d} = (F - F)C(F - F)l + (B+D)(R,' + H'R,'H) '(B+1I)f

Comme C est définie strictement positive, le minimum est obtenu lorsque F = F, avec F et C
définis (B.14) et (B.15).
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B.1.2.5 Optimisation de B

Nous cherchons maintenant la matrice strictement triangulaire B qui minimise la trace de la
covariance :

covfy —d} = (B+I)(R;' + H'R;'H) (B +1I)".

Une solution évidente est B = —1I, mais cette solution ne vérifie pas la condition sur B (B doit
avoir des éléments diagonaux nuls). Introduisons la décomposition de Cholesky [30, page 143]
de la matrice définie positive R;" + H'R'H:

R;'+H'R, 'H = (ZU)'ZU

oll X est une matrice diagonale et ou U est une matrice triangulaire supérieure avec des coef-
ficients diagonaux égaux a 1. Supposons la matrice B triangulaire supérieure et notons T, la
matrice :

T=B+I)(ZU)""

La matrice T est également triangulaire supérieure, d’ou si L est la taille de la matrice T :

Lo L
tmce{cov{y — d}} = trace{TTT} =3 > |Tyu* > Y T%,, (B.17)
I=1 k=1 =1
en utilisant la triangularité de T. Or,
1
— -1 — -1 —
Tie= (B+Du ((ZU) )kk - ((E) )kk T (D)

=1 CAT Byy=0,I,=1

Nous avons:
coviy —d} = (B+ DU '="U (B +1)h.

Choisissons B tel que
B+T)U'=] < B=U-1I
Alors, la borne inférieure (B.17) est atteinte car:

cov{y —d} =",

B.1.2.6 Expressions littérales des matrices optimales F et B

D’apres (B.15)

F=B+I)RMHAHRH +R,) ' =U(R,'+HR,'H) 'HR,
— ~ ~~
u (BU)-L(ZU)f !

et donc:

B=U-1I F =X ?2U"'HR!
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ot U et ¥ résultent de la décomposition de Cholesky :

R,' +H'R,'H = (ZU)'TZU.

En effet, montrons que:
R,H'(HR,H' +R,) ' = (R;' + HR,'H) 'H'R,'
Appliquons le lemme d’inversion matricielle (B.16):
(R;' +H'R,'H)'H'R,' = (R,- RH'(R,+HR,H")'HR,)H'R,'
= RH'(R,' - (R, + HR,H') '"HR,H'R,)
= R.H'(R, + HR,H") ' (R, + HR,H'R,' - HR,H'R,")

~ J

I
- R,H'(R, + HR;H) !

Considérons le cas, ou les symboles émis de chaque utilisateur sont i.i.d. et de méme puissance
(le controle de puissance est contenu dans la matrice H). Nous considérons également que le
bruit est blanc i.i.d. Dés lors, Rq = 021 et R,, = 021. Les expressions de F et B deviennent :

B=U-1I F=_LlxUl'H

ot U et ¥ résultent de la décomposition de Cholesky :

o’ H'H + 0,%1 = (ZU)'ZU

B.1.3 Critere EQM bloc d’utilisateur
B.1.3.1 Notations

Nous cherchons ici les matrices optimales F*) et B(®) caractérisant le DFE avec critere EQM
bloc d’utilisateur. La sortie pondérée de 1’égaliseur vérifie :

y® = Flz0) _ BBA® oy g0 = HROg® L p

ou la matrice B®) doit étre strictement triangulaire et les symboles retournés sont supposés
exacts d®) = d®). Les données de ce nouveau probléeme sont équivalentes aux équations (B.12).
Aussi, nous en déduisons directement la solution.

B.1.3.2 Expressions littérales des matrices optimales F*) et B(*)

Si R, et R, sont respectivement les matrices de covariance de d® et n, les matrices optimales
sont alors:

B® —U-1 F#) = 22Ut -THW R !
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ot U et ¥ résultent de la décomposition de Cholesky :

R;' + HVR'TH® = (TU)'ZU.

Considérons le cas, ou les symboles émis de chaque utilisateur sont i.i.d. et de méme puissance
(le controle de puissance est contenu dans la matrice H). Nous considérons également que la
matrice de covariance de bruit vaut:

K
R, = Ennf]=c21+02 Y HOHO
j=k+1

Les expressions de F*) et B*) deviennent :

Bk = U - F) = x2UuttH®W IR !

ot U et ¥ résultent de la décomposition de Cholesky :

o 1+ HWIRTHW = (zU)IZU.

B.2 Méthode mono-utilisateur

B.2.1 Critere EQM bloc d’utilisateur
B.2.1.1 Notations

Nous cherchons ici les matrices optimales F*) et B*) caractérisant le DFE avec critere EQM
bloc d’utilisateur. La sortie pondérée de I'égaliseur vérifie:

y(® = Fy _ BRG®)

ot la matrice B®) doit étre strictement triangulaire et les symboles retournés sont supposés
exacts d® = d®). Le vecteur r est décomposé selon :

K
r=H®qk 4 Z HY4Y +w =H®d® 4+ n,
i=Li#k

ou le vecteur n contient les contributions du bruit additif de la transmission w et de tous les
autres utilisateurs. Ce bruit a pour matrice de covariance :

K
R, = E[nn'] =R, + > HORHOT,

=Lk

Ce nouveau probleme est équivalent a celui présenté Section B.1.3. Aussi, nous en déduisons
directement la solution.
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B.2.1.2 Expressions littérales des matrices optimales F*) et B

La minimisation fournit les matrices optimales:

B® =—U-1 Fk) = 32Ut -1 H® TR !

ou U et X résultent de la décomposition de Cholesky :
R,'+ HPR'H® = (=U)IZU,
et ou Ry est la matrice de covariance des symboles émis et R,, la matrice de covariance du

bruit :

K
R,=R,+ Y HURMHY
J=1#k

Considérons le cas, ou les symboles émis de chaque utilisateur sont i.i.d. et de méme puissance
(le controle de puissance est contenu dans la matrice H) et que le bruit de la transmission w
est blanc. Les expressions des matrices deviennent :

B® =U— Fk) — 2—2U1—1H(k)TRE1

ou U et ¥ résultent de la décomposition de Cholesky :
o 1+ HWIRTH® = (2U)IzU,

et ou

K
R,=02I+02 Y HUHOI
Jj=Lj#k
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Annexe C

Annuleur d’interférences pour le
CDMA

C.1 Meéthode multi-utilisateurs

C.1.1 Critere EQM symbole

C.1.1.1 Notations

Fic. C.1 — Annuleur d’interférences inter-symbole et multi-utilisateurs a l’itération p.

On cherche ici 'expression des matrices F et B qui minimisent le critére d’Erreur Quadratique
Moyenne (EQM) de chaque symbole de chaque utilisateur. De plus, nous imposons la contrainte
B,; = 0, ce qui permet d’éviter d’obtenir la solution F = 0 et B = I, ou I est la matrice identité.
Rappelons que la sortie pondérée de I'égaliseur y” vérifie:

y? = Fr — Bd*™', avec r =Hd +w,
ou d et w ont respectivement pour matrice de covariance :
R, = E[dd'] = 721, R, = E[ww'].

L’entrée de la matrice B est une estimation des symboles d issue de l'itération précédente
p — 1 et que nous notons d”!. Nous supposons ici que ces estimées sont exactes i.e. d?~! = d.
Avec cette hypothese de données retournées exactes, il n’est plus nécessaire de noter le numéro
d’itération et dans la suite la sortie pondérée de 1’égaliseur se note: y.

Notons ¢ = (k — 1)N + n l'indice du symbole courant: d; = d*). L’expression de "EQM
symbole est alors:

EQM = E[ly; — dy|’] (C.1)
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C.1.1.2 Calcul EQM

_ De maniere a intégrer la contrainte sur B dans I'expression de 'EQM, nous définissons
d; = [dy - didiy1 - -dgn]" et B la matrice B dont on a retiré la diagonale.

QN+W—1 KN—1_ 7
‘< —

s S NS r - r
y=Fr-Bd=Fr-Bd=C|| ¢ Ll_atlz[ftt’bl]l—&t]’
Nl ~ %;—_’

F B

ou f; et b, sont respectivement les t**™¢ colonnes des matrices FT et BT. Avec ces nouvelles
notations, 'EQM s’écrit :

EQM = Elly, — di|*] = E {

. r
7| G |-

| 2
| 2

C.1.1.3 Solution de Wiener

Les vecteurs f, et b, qui minimisent "EQM (C.2) sont solution d’un probléme de Wiener (cf.
Section B.1.1.3) et leurs expressions sont :

avec

C.1.1.4 Calcul de p

p devient :
— % rN E[d:&t] - 0
Por ldt l —d; H Eldir] = HE[d;d] = ojh,
ol h, est la t*™¢ colonne de H, d’ott

- -

O—ght %_

Z

S

b= 0

. |2

- 0 & -
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C.1.1.5 Calcul de R

= || 4 |w-an) =[]

- A= FE[rr| = HE[dd'|H! + Elww'] & | A=0¢HHf +R,
N—— ———r~

03 I Ry

~ C=—Fldrl] = —-E[dd|H; & | C = -0, H!

1 0 t
1 0 7
5 Z,
It _ t 0 ]_ i
L 0 1 -
KN

- B=-E[rdl]|=Cl& | B=—0olHI/

- D= —E[&&T] & | D=—-0gN 1,

ou Ixn_; est la matrice identité de taille (kN—1,KkN-1).

C.1.1.6 Calcul de R!

! /
L’expression générale de R~! = él, g, ] a été obtenu Section B.1.1.6. De plus, de part

I’expression de p la solution de Wiener devient :
£ o o Ay
[Bt]_R p_adlclht :

C.1.1.7 Calcul de A’ et C’

- BD7'C = o2HI'T,H' avec:
—

L

F
~

KN
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- A— BD7'C = 0HH' + R,, — 02HLH' = 02H(I - I)H' + R,, = 02h,h{ + R,,

- A =U-BD'C)7:

Utilisons le lemme d’inversion matricielle (B.16) :

- R,'hh/R;!
A'= (R, +holh)) ' =R, ~R,'h, (0,7 + h[R,'h,) h/R,' =R, - w2
oq "+ |z,
avec ||h||2, = hjR;'h,.
- D'c=-LH"

- C'=-D-'CA.

C.1.1.8 Calcul des matrices de ’annuleur d’interférences

- F:
IIhell,,
——N—

R,'h,h{R;'h,
oq” + |l

ft = O'JQAIht = 0'52 (Rwlht — > = O[tR;lht,

avec oy = (07 + ||hy||k,) ' Notons D = Diag(a;---a;---agy), ot Diag(z;---xr)
représente la matrice diagonale ayant pour élément diagonaux x;---x. Le vecteur f;
étant la ™€ colonne de la matrice FT, on en déduit F':

F'=DR_'H
puis F:
D pung Dia a v e a ... a
F = DHR,! avec { _29( ! ) " KN) (C.3)
o = (o072 +||hl3,)
- B:
Bt = U;QCIht = —D_ICft = OétitHTRalht.
L’expression de Bt avec la condition b;; = 0 fournit:
bt = Ott(I - it)HTR;lht,
puis B : B! = D(H'R;'H - diag(H'R;'H))
et enfin B :
B = D(H'R,'H - diag(H'R,,'H)) (C.4)

ou diag(A) représente la matrice diagonale ayant pour éléments diagonaux ceux de la
matrice A et ot D est défini ci-dessus (C.3).
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Fia. C.2 — Annuleur d’interférences multi-utilisateurs sous forme bloc.

C.1.1.9 Ecriture bloc de ’annuleur d’interférences

De part les expressions (C.3) et (C.4) des matrices optimales F et B, nous pouvons les réécrire
sous forme de banc de matrices. Le DFE a alors pour structure celle de la Figure C.2.

L’annuleur d’interférences global est séparé pour chaque utilisateur. Considérons 'utilisateur
d’intéret k. La sortie pondérée de I’Al pour l'utilisateur & est:

K
) an_1 (i
y? (F) = pk)p _ 3 B§- Jqr—1 @), (C.5)

j=1
F) = D®WH®IR-!
avec { B D® (HWIR,'HY) — §,_; diag(H®'R,,'HY)),
D* — Dz’ag(ag’“)---ag’“)---a%)),
1
07" +IIhi7 I,
ot [h{?||%, = h{” R h{Y,

et oll d;_; est le symbole de Kronecker. Cette décomposition s’obtient en remarquant :

(C.6)

q k) =
ou a,”’ =

' H(I)TR;I ' H(I)TR;I[H(I) - -HO) .. HE)]

H'R:' = | HOIR.! | ot HRZ'H = | HOMR[HD ... HO) ... HE)|

w

HOIR, | HORHD ... HO) ... HE)

Dans le cas ou le bruit de la transmission w est blanc de matrice de covariance R,, = 021,
les expressions des matrices deviennent :

ng) _ p® (H(k)‘rH(j) — G, dmg(H(k)JrH(j))) , (C.7)
D* — Diag(agk) o) .QS’V?)),
52
et ou &Szk) = ‘ (C8)

o3 |hS)2 + o2
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C.2 Méthode mono-utilisateur

C.2.1 Critere EQM symbole

C.2.1.1 Notations

Fic. C.3 — Annuleur d’interférences mono-utilisateur a l'itération p.

On cherche ici Pexpression des matrices F*) et B(*) qui minimisent le critere d’Erreur Quadra-
tique Moyenne (EQM) de chaque symbole pour l'utilisateur d’intérét k. De plus, nous imposons
la contrainte Bgﬁ») = 0, ce qui permet d’éviter d’obtenir la solution F*) = 0 et B®) =1, on I
est la matrice identité. Rappelons que la sortie pondérée de I’égaliseur y? vérifie:

K
y?®) — Flp — BRI @P—1*)  avec r = HFQ® + Z HOYAY) +w =H®A® 4 n,
J=Lj#k

ott d¥) et w ont respectivement pour matrice de covariance :

K
R, = F[dYd0) 1] = 521, R, = Elmnf] =02 ¥ HUVHU 4R,
J=L1j#k
L’entrée de la matrice B*) est une estimation des symboles d*) issue de 'itération précédente
p—1 et que nous notons d? ' *). Nous supposons ici que ces estimées sont exactes i.e. d?~ 1 *) =

d®). Avec cette hypothése de données retournées exactes, il n’est plus nécessaire de noter le
numéro d’itération et dans la suite la sortie pondérée de ’égaliseur se note: y(*).

L’expression de ’EQM symbole est alors:

EQM = E[|y® —dP ).

n

Ce probleme est completement semblable au probleme présenté Section C.1.1.1. En procédant
a ’analogie définie ci-dessous:
multi — mono

yP y? (k)
d d®)
%% n
H H®)
F F&)
B B®)

nous remarquons que notre probleme est completement semblable au probleme présenté Sec-
tion C.1.1.1. Les matrices optimales sont alors obtenues par analogie avec les résultats de la
Section :C.1.1.8.
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C.2.1.2 Calcul des matrices de ’annuleur d’interférences

_ F(k) :
D% = Diaglay- -y«
F&) = DEH®K TR;I avec _29( ! ' _1N) (Cg)
o) = (07’ +|0P|,)
- B®
B® = DM (H® R, 'H® — diag(H® 'R, 'H®)) (C.10)

ou diag(A) représente la matrice diagonale ayant pour éléments diagonaux ceux de la
matrice A et ou D est défini ci-dessus (C.9).

Si le bruit de la transmission est blanc, i.i.i.d et de puissance o2, il suffit de remplacer dans
’expression de la matrice de covariance du bruit R,,, R,, par o21.
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Egalisation et décodage conjoints: méthodes Turbo

Afin d’assurer des transmissions fiables et a débit élevé, les récepteurs utilisent le décodage
de canal mais doivent également combattre les interférences entre symboles apportées par les
canaux sélectifs en fréquence. Si pour des raisons de complexité, les récepteurs classiques operent,
I’égalisation et le décodage de maniere disjointe, cette approche n’est pas optimale. Aussi, nous
nous sommes intéressés a des techniques d’égalisation et de décodage conjoints mais sous-
optimales pour maintenir une complexité réduite.

Ainsi, nous avons étudié le Turbo-égaliseur, qui applique le principe itératif des Turbo-codes a
notre contexte. Afin de mettre en évidence la perte due a la sous-optimalité du Turbo-égaliseur,
nous avons calculé les performances asymptotiques de la solution optimale (au sens MAP) au
probleme de I’égalisation et du décodage conjoints et avons montré qu’elles peuvent différer de
la borne « BABG codé ». Puis, nous avons proposé une analyse fonctionnelle du processus
itératif qui permet de prédire les performances et en particulier le point de déclenchement de
Peffet Turbo. Cette analyse a également montré que le modele blanc gaussien est insuffisant
pour représenter 'erreur a 'entrée du décodeur.

Nous avons ensuite étendu ’approche de la Turbo-égalisation a la détection multi-utilisateurs,
qui traite les interférences entre symboles mais aussi entre utilisateurs. Cette généralisation a
conduit a une premiere structure, que nous avons ensuite améliorée sans augmenter la com-
plexité. Pour ce faire, nous avons proposé d’une part un nouvel ordre de démodulation des
utilisateurs, qui tient compte des interférences et d’autre part une nouvelle structure série ap-
pelée « Full ».

Joint equalization and decoding: Turbo methods

In high rate communication, where the transmitted signal is subject to intersymbol interfe-
rence (ISI), we may use equalization to reduce the effect of ISI and channel coding to correct
remaining errors. A conventional equalizer does not make use of the redundancy introduced by
the channel coding: equalization and decoding are disjoint which is not optimal in the sense of
the minimization of the error probability. Since optimal joint equalization and decoding is an
NP-complete problem, we consider a relevant trade-off between complexity and performance:
that is the Turbo-equalizer.

We first compare the performance of the Turbo-equalizer with that of the optimal joint
receiver. Results show that the gap between the Turbo-equalizer and the decoder over AWGN
channel is to not only due to the sub-optimal processing but also to the channel. Next, we study
the evolution of the effective error variance through the iterative process involved in the Turbo-
equalizer. This allows prediction of the performance and gives insight into phenomena observed
using the Turbo-equalizer (trigger point). Based on this analysis, we propose a definition of a
“tough” channel, when processed by the Turbo-equalizer.

In the last section, the application of the Turbo-equalizer to CDMA is outlined. In order
to improve this Turbo-CDMA receiver without increasing complexity, we then propose a new
structure called Full-Turbo CDMA since it fully uses the decoded information. This Full receiver
enhances performance at the expense of an extra processing delay. Noticing that a good order
of demodulation is very effective in improving performance, we propose a new criterion for the
order of demodulation. It takes into account both Intersymbol- and Multiuser interferences.



