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Chapitre 1 Introduction et état de I’art

1.1 Contexte

Un signal radiofréquence est émis sur un canal de transmission qui
constitue son support physique. Ainsi, toute transmission numérique est limitée par
les contraintes physiques de son support. Un canal est dit sélectif en fréquence
lorsqu'il ne se comporte pas identiquement suivant la fréquence du signal. Certaines
fréquences seront transmises plus rapidement que d'autres, ou encore seront atténuées
plus que d'autres. Le signal sera alors déformé lors de la transmission ; les données
seront dispersées dans le temps, pouvant mener a des interférences entre symboles
communément appelées ISl (Inter Symbole interférences). Ce phénomeéne de
sélectivité en fréquence est aggravé par la présence de trajets multiples pour un méme
signal transmis. Du fait des nombreuses réflexions que le signal peut subir en
environnement urbain, le récepteur recevra une série d'échos d'amplitudes et de
retards variables. Cette problématique du canal a trajets multiples est critique dans le
cas d'un canal radiomobile, c'est-a-dire lorsque le récepteur et I'émetteur ne sont pas
fixes ’'un par rapport a l’autre. Les différents échos et amplitudes variant dans
I'espace, ils varieront également dans le temps dans le cas d'un récepteur mobile.

Le canal de transmission a trajets multiples est caractérisé par :

o Son retard maximum (ou étalement des retards).

o Le temps de cohérence Tc ou bande de cohérence Bd

o Sa fonction de transfert, h(¢,7,), et le retard 7,(t) du jeme
écho.

Les différents trajets pourront alors générer des interférences
constructrices ou destructrices, suivant la localisation du récepteur relativement a
I'émetteur et suivant les caractéristiques des obstacles rencontrés. Des interférences

destructrices peuvent mener a la perte totale du signal.

D'autre part, le gain du canal de propagation vu par le récepteur peut, non
seulement varier de maniere significative d’un symbole a 1’autre, mais également a
I’intérieur d’un méme symbole. Cette variation est principalement due aux

changements des conditions de propagation entre 1’émetteur et le récepteur.
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D’un point de vue physique, le caractere variable du canal peut étre
caractérisé, par le produit f;T appelé étalement Doppler, ou f; et T représentent
respectivement la fréquence Doppler et la durée d’un symbole. Plus ce produit est

grand, plus le canal varie rapidement dans le domaine temporel.

En modulation multi porteuses, il s’agit d’effectuer un multiplexage
fréquentiel basé sur la notion de sous- porteuses orthogonales. La variation du gain
du canal durant la période d'un symbole conduit a la perte de I'orthogonalité entre les
sous-porteuses, ce qui rend la récupération des donnés transmises difficiles, voir
impossible au niveau du récepteur. Ce phénomene est connu sous le nom de Inter-
Carrier Interferences ou ICI. C’est particulierement dans ce cadre que se situe notre
travail en proposant des techniques permettant de diminuer ’effet des ICI au niveau
d’une communication radio mobile avec modulation multi porteuses. L’élimination
des interférences du type ICI est basée principalement sur les techniques d’estimation

du canal
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1.2 Canal Radio-Mobile

1.2.1 Caractéristiques du canal radio-mobile

/ \ \ Diffusion
=

S \
-

4 v\'\Slmdova\§\\

Récepteur

{ Diffusion

Fig. 1.1 Scénario typique de propagation radio-mobile

La figure 1.1 représente un exemple de scénario typique de propagation
radio-mobile en milieu rural, de la station de base vers le mobile. Les mécanismes de
propagation qui se produisent, en communication sans fils, sont:

— la réflexion: elle se produit lorsqu’une onde électromagneétique rencontre
des surfaces lisses de tres grandes dimensions par rapport & sa longueur d’onde,
comme par exemple la surface de la terre, les batiments et les murs.

— la diffraction : elle se produit lorsqu’un obstacle épais et de grande
dimension par rapport a sa longueur d’onde obstrue I’onde électromagnétique entre
I’émetteur et le récepteur. Dans ce cas, des ondes secondaires sont générées et se
propagent derriére 1’obstacle (“shadowing”).

— la diffusion (“scattering”) : elle se produit lorsque 1’onde rencontre un
obstacle dont 1’épaisseur est de 1’ordre de grandeur de sa longueur d’onde, comme par
exemple les lampadaires et les feux de circulation. Dans ce cas, 1’énergie est dispersée
dans toutes les directions.

Le signal transmis doit faire face aux pertes de propagation dues a la

distance, aux atténuations induites par les obstacles qu’il trouve sur son parcours et

3
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aux evanouissements (Fading) suscités par I’existence de trajets multiples. De ce fait,
le signal recu est une combinaison de plusieurs trajets dont les amplitudes, les
déphasages, les décalages Doppler et les retards différent. Le canal radiomobile est
donc un canal fluctuant & trajet multiples. D’une maniére générale, le phénomeéne qui
se traduit par une variation de la puissance du signal mesurée a la réception, en
fonction du temps ou de la distance qui sépare 1’émetteur du récepteur, est connu sous
le nom d’évanouissement (“fading”). D’aprés cette définition, on peut classer les
canaux radio-mobiles en deux catégories: « évanouissement a long terme » et «
évanouissement a court terme ».

L’évanouissement a long terme se manifeste lorsque la distance qui sépare
I’émetteur du récepteur est importante (de quelques dizaines a quelques milliers de
meétres). Il est généralement cause par l’obstruction des ondes par les obstacles
(immeubles, foréts, collines, etc.) ou par la forme du terrain. En pratique, cet
évanouissement est modelisé d’apres des équations qui déterminent 1’affaiblissement
de parcours (“path-loss™). Statistiquement, de nombreuses études le caractérisent
comme une Vvariable aléatoire qui vient apporter une certaine incertitude a
I’atténuation.

L’évanouissement a court terme se réféere a I’évolution rapide de
I’amplitude et de la phase du signal sur une courte période de temps. Cette variation
rapide est due aux trajets multiples genérés par les divers réflecteurs et diffuseurs de
la liaison. Le moindre mouvement du mobile engendrera de trés fortes fluctuations
d’amplitude de I’enveloppe du signal regu.

D’un point de vue statistique, les fluctuations de I’enveloppe du signal a
court terme sont généralement caractérisees par une loi de Rayleigh ou de Rice. La
premiére correspond généralement au milieu urbain, quand il n’y a pas une ligne
visuelle directe (NLOS : No Line-Of-Sight), tandis que la seconde correspond au
milieu rural, quand il y a une ligne visuelle directe (LOS). Dans le contexte de ce
mémoire, nous nous intéressons qu’a 1’évanouissement a court terme avec une loi de

densité de probabilité du type Rayleigh.
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\ £l

Fig. 1.2 Trajets multiples dans 1’environnement du mobile en mouvement

En raison des dispersions et des réflexions sur les obstacles du milieu de
propagation, le signal recu r(t) est composé par une superposition de L versions

retardées et atténuées du signal émis s(t) (Fig.1.2). Le signal regu s’écrit donc [1] :

L
r@® = ) h(Ds(t—7,0) (1.1)
=1

ou

— L est le nombre de trajets.

- Tl(t) est le retard de propagation associé au I°™ trajet.
— h;(t)est le gain complexe associé au 1™ trajet.

On en déduit alors la forme de la réponse impulsionnelle du canal physique en bande de

base [1] :

L
h(t,7) = Z h (D)8t —7,(t) (1.2)
=1

1.2.2 Sélectivité d'un canal et spectre de Jakes

Nous donnerons dans un premier temps la définition de base de la notion de
temps et de fréquence de cohérence d’un canal.

Le temps de cohérence du canal mesure la separation temporelle minimale
pour laquelle les réponses du canal a I’émission de deux impulsions sont décorrélées,
tandis que la bande de cohérence du canal correspond a I’écart fréquentiel minimal

pour que deux composantes spectrales du canal soient décorrélées[1].

5
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Un canal est dit sélectif en temps lorsque la durée du symbole transmis
n’est pas faible relativement au temps de cohérence. Il est dit sélectif en fréquence
lorsque la largeur de bande du signal n’est pas faible par rapport a la bande de
cohérence du canal [1]. Dans ce cas, certaines fréquences du signal sont atténuées
différemment que d’autres. Dans cette étude, nous nous sommes uniquement
intéressés aux canaux sélectifs en temps et en fréquence.

La modélisation aléatoire consiste a décrire les gains complexes des trajets
h,(t) par une loi de distribution et une fonction d’autocorrélation, notée Ry, (4t). Les
amplitudes complexes des différents trajets sont indépendantes entre elles. Dans le cas
du modele de Rayleigh (NLOS), la densité de probabilité du gain complexe du trajet |
est Gaussienne de variance ¢/, ce qui donne :

— les parties réelles et imaginaires de h;(t) sont des variables Gaussiennes centrées et

non corrélées.

—le module o¢; (t) = ||h(t)|] suitalors une loi de Rayleigh, donnée par [1]:
o
o720 §i o> 0
ACHER AR (1.3)
0 si <0

- laphase @;(t) du gain complexe est uniformément distribuée entre O et 2z [1] :

Dans ce qui suit, nous allons considerer un canal radio-mobile a trajets
multiples suivant une loi de Rayleigh avec un spectre Doppler du type Jakes [2]. La
forme de ce type de spectre est illustrée par la figure 3.1. La fonction

d’autocorrélation du canal est donnée par [2].

Ry, (At) = E[h (O h(t — AD)*] = o]y (2mfyAt) (1.4)

Ou J,(.)est la fonction de Bessel de premiére espéce d’ordre
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Figl.3 Spectre Doppler associé au 1™ trajet

On associe un spectre Doppler a chaque trajet qui peut se déduire par transformée de

Fourier de la fonction d’autocorrélation Ry, (4t) :

‘712 ]
si|fl < fa

Su(f) = TEae[ Ry (D)) = 0PJo2nfudt) = { /1 _ (];)2 (15)
L d

0 stlfl > fq
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1.3 System OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplexing)
1.3.1 Introduction

Les techniques qu’on appelle multi porteuses consistent a transmettre des
données numériques simultanément en les modulant sur un grand nombre de
porteuses. Ce sont des techniques de multiplexage en fréquence qui existent depuis
longtemps. Le regain d’intérét actuel réside dans l’amélioration apportée pour
augmenter ’efficacité spectrale en « orthogonalisant » les porteuses, ce qui permet
d’obtenir un meilleur recouvrement spectral. L’implémentation de la modulation et de
la démodulation s’effectue a I’aide de circuits performants basée sur la transformée de
Fourier rapide (FFT).

En résumé, I’idée principale de IOFDM consiste a diviser la bande
spectrale disponible en sous-canaux (sous-porteuses). Cette subdivision spectrale
conduit a des sous canaux dont la bande de fréquence reste trés faible par rapport a la
bande de cohérence du canal. Ceci garantit la propriété de non sélectivité en
fréquence du canal [1]. Pour obtenir une efficacité spectrale élevée, les réponses
fréquentielles des sous-canaux sont en partie non disjointes mais orthogonales, d’ou

I’appellation OFDM.

1.3.2 Historique

La modulation multi-porteuses a été introduite a la fin des années 50, sa
premiére utilisation était dans des systemes de communications hautes fréquences
militaires. Quelques années plus tard elle a été améliorée avec l'apparition du
concept des signaux orthogonaux a bande limitée, concept que 1’on appellera par la
suite "Orthogonal Frequency Division Multiplexing" (OFDM) ou multiplex a division
de fréquences orthogonales. La mise en ceuvre de I'OFDM a 1’époque consistait a
utiliser des filtres de Nyquist [3]. Du fait de la complexité a générer des bancs de
filtres de sinusoides, I’OFDM n’a pas tout de suite intéresse les industriels civils. 20
ans plus tard le schéma de modulation-démodulation a été simplifié avec I'utilisation
de la transformée de Fourier discrete inverse (TDFI) a 1’émission et de la TFD au
niveau du récepteur, ce qui rend facile son implémentation numérique. Dans le milieu
des années 1980, la technique OFDM a été développée dans les domaines industriels
civils tels que le projet de radiodiffusion numerique DAB (Digital Audio
Broadcasting).
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1.3.3 La Modulation Multi porteuse

Les techniques multi porteuses consistent a transmettre en méme temps
des données numériques en les modulant sur un grand nombre de porteuses.
L’amélioration de [I’efficacité spectrale s’cffectue est obtenue grace a
I’orthogonalisation des sous porteuses, ce qui permet d’implémenter la modulation et
la démodulation a I’aide de circuits basés sur 1’algorithme de la transformée de
Fourier rapide (FFT).

1.3.4 Notion d’orthogonalité

La différence fondamentale entre les techniques classiques de modulation
multi-porteuses et I’OFDM réside dans le fait que cette derniére autorise un fort
recouvrement spectral entre les sous-porteuses, ce qui permet d’augmenter
sensiblement leur nombre ou d’amoindrir I’encombrement spectral. Cependant, pour
que ce recouvrement n’ait pas d’effet néfaste, les sous porteuses doivent respecter une

contrainte d’orthogonalité, a la fois dans les domaines temporel et fréquentiel.

L’utilisation d’un trés grand nombre de sous porteuses est une alternative
contraignante car nécessitant beaucoup de modulateurs, de démodulateurs et de
filtres. Il faut aussi davantage de largeur de bande. Il est heureusement simple de

résoudre ces deux problémes en spécifiant un espacement rigoureusement régulier de

fu = 1/Tu entre les sous-porteuses [3], ou T, est la période (utile ou active) du

symbole pendant laquelle le récepteur integre le signal démodulé. Les sous porteuses

forment alors un ensemble orthogonal (Figl.4).

En considérant d’abord le signal OFDM comme un simple multiplexage en fréquence,
la k®™ sous-porteuse (en bande de base) peut s’écrire sous la forme :

P, (t) = elkouty (1.6)
Avec w, = 2n/T,
Les porteuses doivent satisfaire la condition d’orthogonalité, en I’occurrence

0, k+m

t+T
f Y. (O, (t) dt = {Tu’ K =m (1.7)
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Les fonctions W(t) forment une base orthogonale de 1’espace temps-fréquence, ce
qui permet de récupérer facilement les symboles.
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Figl.4 spectre d’un ensemble orthogonal
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Figure 1.5 Exemple d’un spectre en sortie du modulateur OFDM
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1.3.5 Avantages et inconvénients de ’OFDM

Contrairement aux transmissions mono porteuse, un des grands avantages
de la modulation OFDM consiste en la simplicité de 1’égalisation des distorsions. Ceci
permet d’avoir des récepteurs simples et peu couteux.

Les principaux avantages et inconvenients de la modulation ’OFDM sont

nombreux, on peut en citer [4] :

> Une utilisation efficace des ressources fréquentielles en comparaison
avec les solutions classiques de multiplexage fréquentiel. Ceci est principalement di
au fait que dans I’OFDM, les canaux se chevauchent tout en gardant une orthogonalité

parfaite.

» Les techniques multi porteuses sont robustes au bruit implusif puisque
chaque sous porteuse est affectée d’un bruit independant des autres porteuses.
contrairement aux modulations mono porteuse, ou le bruit peut affecter un certain
nombre de symboles transmis, la perte d’un symbole di a un bruit important n’affecte

pas les autres symboles.

» Les techniques OFDM ont une trés grande flexibilité dans 1’allocation
du débit dans un contexte multi utilisateurs. En effet, en fonction de la valeur du gain
instantané du canal, chagque sous porteuse peut étre codée indépendamment des autres

porteuses.

»  Plus les perturbations s’amplifient, plus la technologie perd de son
intérét car il faut alors mettre en place des methodes de filtrages ou de codages qui

reduisent grandement les débits .

» L’OFDM est également trés vulnérable aux problémes de décalage en
fréquence ( Frequency offset) et de synchronisation [5]. En effet, la fréquence offset
engendre des interfréences ICI qui peuvent détruire I’orthogonalité entre sous

porteuses.

11
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1.4 Etat de ’Art

Dans cette section, nous allons décrire les méthodes existantes pour
I’estimation de canal et 1’élimination des ICI dans un contexte OFDM.

La conception d’un estimateur de canal repose fondamentalement sur deux
problémes qui sont la quantité des symboles pilotes devant étre transmis et la
performance de I’estimateur vis & vis des différentes contraintes de canal de
transmission (multi-trajet, sélectivité en temps , sélectivité en fréquence....). Ces deux
problemes sont bien évidemment liés puisque les performances de 1’estimateur
dépendent de la quantité des données pilotes émises. Cependant, il existe quelques
méthodes qui n’utilisent aucune information pilote. Ces méthodes dites « aveugles »
peuvent se baser sur I’utilisation de la cyclostationarité introduite par le préfixe
cyclique [6]. Aujourd’hui il existe un grand nombre d’articles portant sur les
techniques semi-aveugles. L’estimation de canal peut étre effectuée a I’aide de
I’insertion de symboles pilotes sur toutes les sous-porteuses d’un symbole OFDM
avec une période spécifique, connue sous le nom d’« estimation du canal par pilotes
de type bloc ». Elle peut aussi étre réalisée en insérant des symboles pilotes dans
chaque symbole OFDM, il s’agit des méthodes appelées « estimation du canal par
pilotes de type peigne ». L’estimation du canal par pilotes de type bloc a été
développée sous I’hypothése d’un canal a évanouissement lent, ce qui veut dire que
le canal demeure invariant sur plusieurs symboles OFDM [5]. Par contre, 1’estimation
du canal par pilotes de type peigne a été présentée pour assurer |I"égalisation quand le
canal change d’un symbole OFDM a un autre ou au sein d’un méme symbole OFDM
[7]. Dans [5] il est spécifie que si le duré du bloc OFDM est inférieure a 10% du
temps de cohérence de canal, la variation du gain complexe du canal (GCC) peut étre
supposée linéaire. En se basant sur cette hypothése et en utilisant des pilotes du type
bloc X.Young et all [8] proposent un algorithme itératif d’estimation de canal et
d’élimination des ICI conduisant a des résultats satisfaisants. En contre partie,
malgré les performances obtenus, cet algorithme demeure limité par le temps de
cohérence (inverse de la fréquence Doppler [2]), ce qui permet de constater qu’il est
trés sensible a 1’effet Doppler.

L’utilisation ~ des symboles pilotes intégrés au signal utile appelée
Modulation Assistée par des Symboles Pilotes (PSAM : “Pilot-Symbol Assisted
Modulation”) a été introduite pour des systemes mono-porteuse par Moher et Lodge

12



Chapitre 1 Introduction et état de I’art

[9]. A partir du moment ou en OFDM, chaque sous porteuse est soumise a un
évanouissement non sélectif, la méthode PSAM peut étre généralisée aux deux
dimensions (temps-fréquence). Dans ce cas les données pilotes sont placées dans
certaines positions du treillis OFDM temps-fréquence. L’estimation du canal se fait
généeralement sur la réponse fréquentielle si le canal est invariant dans un symbole
OFDM, ou sur la réponse impulsionelle du canal discret équivalent si le canal varie
dans un symbole OFDM. Dans le premier cas, des méthodes classiques
(conventionnelles) estiment la réponse fréquentielle du canal aux fréquences des
différentes sous-porteuses pilotes, en utilisant les critéeres LS ou LMMSE (“Linear
Minimum Mean Square Error), et en faisant une interpolation fréquentielle pour
obtenir la réponse du canal [7]. L’interpolation dans le domaine temporel a donné le
plus faible taux d’erreur binaire par comparaison a I’interpolation linéaire [7]. Dans
[2], I’interpolation passe-bas a montré la meilleure performance par rapport a toutes
les techniques d’interpolation. Pour un canal invariant dans un symbole OFDM, [11]
propose un algorithme d’estimation qui utilise un développement polynomial dans le
domaine temps-fréquence pour la réponse fréquentielle du canal. Cet algorithme
exploite la corrélation de la réponse du canal dans les deux domaines temps et
fréquences pour davantage réduire le niveau de bruit par rapport aux méthodes
utilisant seulement le modele polynomial dans le domaine temps ou fréquence. De
meilleures performances sont obtenues dans [11] avec une approche s’appuyant sur
I’estimation des parametres du canal physique, consistant & estimer directement les
retards puis les gains complexes des trajets.

Dans [12], une méthode linéaire est utilisée pour approximer les variations
des coefficients du canal discret. Les pentes de variation des coefficients sont
estimées a partir du préfixe cyclique, ou a partir de deux symboles OFDM adjacents.
Cependant, si I’étalement des retards du canal augmente, le nombre de coefficients du

canal discret équivalent augmente egalement.
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1.5 Plan de lecture

Le manuscrit comprend 4 chapitres dont le contenu est décrit ci-aprés. Le
chapitre 1 est introductif. Il décrit 1’état de I’art pour les systemes OFDM ainsi que le
canal de communication mobile. Dans le chapitre 2, nous analysons le probleme des
interférences ICI dans le cas d’un canal Rayleigh multi-trajet et [|’utilisation de
I’intervalle de garde pour minimiser les interférences entre symboles ISI. Dans le
chapitre 3 nous décrivons deux types d’algorithmes, disponibles dans la littérature,
pour I’élimination des interférences ICI tout en détaillant leurs étapes algorithmiques
respectives. Dans le chapitre 4 nous proposons un algorithme d’estimation du canal et
d’¢limination des ICI basé sur la séparation de 1’effet Doppler de 1’étape d’estimation
du gain du canal. Cette partie constitue notre contribution effective dans le cadre de
ce mémoire. La présentation et ’interprétation des différents résultats de simulation
ainsi qu’une comparaison entre les différents algorithmes examinés seront également
données au niveau de ce chapitre. Nous terminerons ce mémoire par une conclusion
générale dans laquelle nous présentons les principaux points étudiés ainsi que les

résultats obtenus a 1’issue de ce travail.
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Chapitre 2 Analyse des ICI

2.1 Modeles mathématiques de ’OFDM

La transmission avec modulation OFDM (Orthogonal Frequency Division
Multiplexing) peut étre modélisée de plusieurs maniéres. La figure 2.1 illustre une

représentation en modéle continu du systeme OFDM.

T
Xy [_ ﬁ] E Yn) [— E]
60 ONE
2 :
z(t) .
Xmylk] Ymy[m]
— i () > o h(t,7) |- > i (8) —\—>
s(t) U
Xen N 4 | y(n)[ﬁ—l]
m [2 ]_’ d)g_l(t) l]’%_l(t) _\_> 2

Fig. 2.1 Systeme OFDM en bande de base a temps continu

2.1.1 Emetteur

Considérons un systtme OFDM comportant N sous-porteuses complexes
orthogonales réparties dans une bande de largeur W = 1/ Ts, et transmettant des
symboles de durée T secondes, comprenant un préfixe cyclique de durée Tg. Cet

émetteur utilise les formes d’ondes suivantes :

jempt
P () = {e W, tel-TyT] (2.1)
0 , ailleurs
N N
Avec m €[-2, Z-1|, T,=NT, T,=NyT, et T=T, +T,
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T, et T, représentent respectivement le temps d’échantillonnage et la durée

effective d’un symbole.

Notons que

¢m(t) = (nbm(t + Tu) (2.2)

lorsque t décrit le préfixe cyclique [—Ty, 0]. Ces formes d’ondes vérifient la relation

d’orthogonalité suivante:

1 (™
T. ) P ()P (t) dt = Gy (2.3)

Ou 6., représente le symbole de Kronecker.
L’insertion d’un préfixe cyclique T, = Tpq, permet de supprimer IST [1], OU Tpyqy
représente le retard maximal induit par le canal. Ainsi, le signal transmis pour  le
n®™ symbole OFDM est

N

-1

Sy (D) = Xy (k) ¢pm(t —nT) (2.4)
N

k==%

2.1.2 Canal physique

On suppose la réponse impulsionnelle du canal physique h(t, T ) est variable en
temps et en fréquence, et le retard est inférieur au temps de garde; 7 > Tg (r € [0,

Tg]). Le signal recu devient:
r(®) = (h®s)(t) +z(t) = fOTg h(t,7)s(t — 1)dt + z(t) (2.5)

Ou z(t) est un Bruit Blanc Additif Gaussien (AWGN) complexe.
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Chapitre 2 Analyse des ICI

2.1.3 Récepteur

Le récepteur consiste a un banc de filtres, adapté a la derniére partie [0, Tu] des

formes d’ondes de I’émetteur, c’est a dire :

1

0 , ailleurs

Ou (*) représente I’opérateur conjugué complexe.
Ceci signifie en clair que le préfixe cyclique est retiré a la réception. Puisque le
préfixe cyclique contient, par définition, toute 1’interférence entre symboles OFDM
provenant du symbole précédent, le signal échantillonné en sortie du banc de filtres du
récepteur ne contient pas d’ISI . En utilisant (2.4), (2.5) et (2.6), on obtient la k-éme
sous-porteuse recue durant le n°™ symbole OFDM

N

k=—> 0

51 nT+T, /Tg
Yiy(m) = Xy (k) j (j h(t, )Py (t —nT — T)d‘[) Y.t —nT)dt + Z(m) 2.7)
’;’ nT
Ou z(m) = f:TT”” b(t)¥,(t —nT)dt estun bruit blanc complexe Gaussien Grace a la

forme exponentielle complexe de ¢, (t — nT — 1), I’intégrale intérieure peut étre écrite
comme :

Ty Ty

..k
f h(t, T) ¢y (t — nT — 7)dt = ¢y (t — nT) f ht,De e dr
0 0

= ¢, (t —nT) H(t, k) (2.8)
OU H(t, k) = TE[h(t,1)]
On adonc
1 *
V() = > Xy(K)7 f H(t+nT,k) (P (dt + Zy(m) — (2.9)
k=—ﬁ U 0

2
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Chapitre 2 Analyse des ICI

N
51
Yy (m) = z Hoy (m, k)X gy (K) + Zy () (2.10)
k=3
avec
1
Hay(m, ) = 7= [ HCe +0T, 1) @D (00 (211)

On utilise la méthode du rectangle [2] avec un pas de subdivision T, pour évaluer

I’intégrale (2.10) et simplifier Hy,) . On obtient donc :

1 o =)
Hpy(m k) = Nz H(qTs +nT,k) e N
. e (k)
. -m
Ho (m, k) ~—z -jem le W™ (qTy) /2" W (2.12)

=0

Q

L et h; correspondent respectivement au nombre de trajets multiples et au gain

Ieme

complexe du trajet.

En utilisant les notations matricielles, on décrit I’équation globale du systeme OFDM
par

Les symboles OFDM Y.y, X €t Z (5, sont des vecteurs de tailles N X 1 et Hy, est

une matrice de taille N x N, définie par :
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Chapitre 2 Analyse des ICI

T

N N N
Xo = [¥oo (=) Xoo (-5 +1) - ¥ew (3 1))
T
N N N
o= () (B ).t ()
N N N T
Zn = |20 (~3) 200 (-5 + 1) 200 (3 1))
[t (-5-3) = Ho(-33-1)]
| n 2’ 2 n 2’2 |
Heny =
) N L |
W\~ 77 W\~ 772

La matrice du canal H(n) contient, sur sa diagonale, la moyenne temporelle sur la
durée effective d’'un symbole OFDM de la réponse fréquentielle du canal H,)(m, m),
et les coefficients de I'ICI H(,)(m, k), m # k ailleurs.

On peut alors représenter le systeme OFDM comme un ensemble de N canaux
Gaussiens en parallele. Dans le cas d’un canal radio-mobile & trajets multiples ou les

gains complexes sont invariants dans un symbole OFDM, on obtient d’aprés (2.12) :

L
H _ N\ 7 -jan iy
mmm)= > h"e "N (2.14)
=1
et par suite la diagonale de la matrice du canal peut étre représentée comme une
transformation de Fourier (calibrée selon les retards des trajets) des différents gains
complexes :
Hey = diag(Q h™) (2.15)
ou Q et hl(”) sont respectivement la matrice de transformation de Fourier N x L et le

vecteur L x 1 donnés par :

[ N N
e—jZnTZ‘rl e_janTL
0= : : (2.16)
N N
.. G-1 (-1
o j2m ZN T, o J2m ZN 7L
_ P 1T
Ry = |2 BS, . B (2.17)
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Chapitre 2 Analyse des ICI

2.2 Modeéle discret de POFDM

Mettre en ceuvre un systtme OFDM continu tel que nous I’avons décrit
précédemment nécessite ’utilisation de N filtres analogiques en parall¢le parfaitement
orthogonaux. Ces filtres sont pratiquement trés difficiles a réaliser et leur
implantation est trés colteuse. C’est pourquoi cette opération est aujourd’hui réalisée

numériquement. Le modele du systtme OFDM a temps discret est illustré dans la

figure 2.2.

N N
- o]
— — >

2(t)
I Ts
X [k
( )[ ] F l F y(n)[m]
— F o 9.6 Lal h(t.D) | >(D—s] 9.(8) -\ 4 F |—
T s(t) r@e) rg T
N
N You|5—1
Koo [7-1] N -
—

Fig. 2.2 — Systeme OFDM en bande de base a temps discret

Dans ce modele, les bancs de filtres de 1I’émetteur et du récepteur sont remplacés par
une transformée de Fourier discréte inverse (TFDI) et une transformée de Fourier
discréte (TFD), respectivement. Le signal numérique ainsi créé subit une conversion
numeérique-analogique et une mise en forme par le filtre d’émission ge(t) avant d’étre

transmis dans le canal Az, 7). Il est représente par :

+ oo

SO= ) ) selalge(t—qT,—NT) (2.18)

n=—oo q:—Ng

20



Chapitre 2 Analyse des ICI

Si on suppose que la transmission des N sous-porteuses est dans la région plate des
réponses fréquentielles des filtres d’émission et de réception, 1’équation (2.18) revient
donc a I’équation (2.10). On peut donc conclure que les deux modeles analogique et

discret sont équivalents.

ol semylq] sontles V = N + Ng échantillons du n°™ symbole OFDM générés par le
modulateur TFDI et complétés par un préfixe cyclique, définis par :
3-1
Smy (@) = X (@) WN (2.19)
k—__
N kq —jan—q
Ou Wy"=e N
Le signal recu du n-éme symbole OFDM a I’entrée de récepteur est donné par :
r(q) = s(q) * h(q,7)

= j S(q - T)hl(q)(S(T — Tl) dTJ S(q - T)h(q' T) dt

L
= 2 s(q — t)h(q)

N/2-1

L
1 —k(g—
=S D) oW ()

L 1 N/2-1
=2NW,§“ Z hy (@) x ()W, (2.19)
1=0 k=—N/2

Aprés la démodulation :
Y(m) = IFFT[r(q)]

N-1
Y(m) = z r(q)Wqu
q=0
N-1 L 1V/2—1
Y= Y Y WL Y R ow
q=01=0 k——N/z
N/2-1 e
Y(m)=ZW,§” z x(k) Nz (W (2.20)
1= k=—N/2

21



Chapitre 2 Analyse des ICI

N/2-1 " L N-1
Yo = > x5 ) W k@) Wi
k=—N/2 1=0 q=0
Ou
1 L N-1
HOon k) =2 W™ ) (@) W (221)
=0 q=0

H(m, k) est I’effet du sous-canal k sur la donnée véhiculée par le sous-canal m et

_ o (m-k)q
W}\Em k)q —e ]Zn—N

2.3 Interférences entre porteuses (ICI)

Dans cette partie, nous allons étudier I’effet des interférences ICI. Pour cela, nous
allons d’abord présenter la distribution de puissance sur I’ensemble des sous-
porteuses a la réception, en réponse a I’émission d’un symbole sur une sous-porteuse
particuliére.

Dans un canal mobile de types Rayleigh, h;(t) est un processus complexe Gaussien a
bande étroite, stationnaire au sens large (WSS), avec un spectre de Jakes [10], on a
donc :

Ry, (4t) = E[h, () Iy (t — At)*] = o]y (2mfyAt) (2.22)

Enposantt = q,T; et t —At = q,T,,0naura:

E[h(q1Ts)hi(q:Ts)"] = 612]0(27rde5(q1 —q2)) (2.23)

Ou JO(:) est la fonction de Bessel de premiére espece d’ordre 0.

Le canal est supposé normalisé ( Y, 07 ). Afin d’avoir des indices
matriciels k,m € [1,N], on effectue ce changement d’indices m = m—1— N/2 et
k = k — 1 — N/2 dans I’équation (2.10). Ainsi, le systtme OFDM sera décrit par :

Yy = HoyXm) + Za)
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(k -1t
[Hew],, NZW lzhz( W (2.24)

Les trajets étant non corrélés, le canal et les symboles étant indépendants et

normalisés, la puissance distribuée sur la k™ sous-porteuse recue, due a I’émission

du symbole [X,] dela m°™ sous-porteuse, sera donnée par [2] :

2 2 2 2
P = E ||[Haw),, [Xeol,o| | = B[l |2 ([l | = B{| o] | (2.25)
1 L N—-1 N-1
m* (m—k)(q,—95)
=), E [P (g h™ (g ywy 1)
=1 q;=0q,=1
1 L N—-1 N-1
( —k)( )
=1 q1=0 q,=1
1 N—-1 N-1
(m—Kk)(q1—q,)
=V Jo(@nf Ts(q,—q))Wy 1%
q1=0q,=1
1 N—1 N-1
) (q,—
= = Jo(2f ,Ts(a, — a) )Wy ™% = p, (2.26)
N lq1=0q2=1

On remarque que la puissance P,, =P, (avec v = m — k) est indépendante des
retards de propagations des trajets {r;}. On introduit un nouveau parametre f;T
appelé étalement Doppler normalisé (“Doppler spread”) pour représenter I’ampleur de
I’effet Doppler (Fig.2.3). Ce paramétre caractérise la vitesse de variation temporelle

des gains complexes dans un symbole OFDM.
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0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9
T

Fig. 2.3 Puissance totale de I’ICI en fonction du paramétre Doppler normalisé

En utilisant (2.26), la puissance distribuée sur les sous-porteuses recues de (k —y) a

(k + ) due a I’émission du k™ symbole [X ]k peut étre exprimée par

k+ 4
Py= D Pui= ) P 2.27)
m=k— v=—1
L’effet de la dispersion de la puissance de la k™ sous porteuse sur I’ensembles des

sous porteuses voisines est illustrée par la figure 2.4.
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0.85}F---- _. ---de= 0

: —m—f, T =0.1
—.—de= 03
d—de= 0.9

0'30 5 10 15
P

Fig. 2.4 Distribution de la puissance d’une sous-porteuse émise sur un ensemble des

sous-porteuses voisines a la réception
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Fig. 2.5 Distribution de la puissance d’une sous-porteuse normalisée émise sur un

ensemble des sous-porteuses voisines a la réception
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[1] o1 02 0.3 0.4 0.5 0.6 o7 o8 0.9
de

Fig. 2.6 Puissance totale de I’ICI en fonction de I’effet doppler

Intéressons nous maintenant a la puissance de I’'ICIdue a la m*™ sous-porteuse sur

les différentes sous porteuses voisines.

Pm=5{i[1{<n)] X, } z “[H(n)]mk[x(n)] |] (2.27)

k=1
k+m
N N
= Z Pmk Z Pmk mm
k= =1
k
1 N—-1 N-1 N
( ) —k(q1—9,)
- > Jol2nf Tala, - qz))< N —1>
lq1=0q2=1 k=1
N—-1 N-1
1 ( )
= F ] (andT (CI1 QZ)) (N Wm i 6‘11 q, 1)
l‘]1=0q2=1
N—-1 N-1
—1- — Z zjo(znde 4, —4,) (2.28)
q1—0q2—1
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P[1J ]{dB)

_E%E —-20 -15 -10 -5 5 10 15 20 25
U =

-k
Fig. 2.7 Distribution de la puissance d’une sous-porteuse normalisée émise sur les

différentes sous-porteuses voisines a la réception

P = Z Pros (2.29)

Notons que la puissance totale de I’ICI est identique sur toutes les sous-porteuses,

P, = P Vm e [1,N]. En plus, comme tous les symboles ont la méme puissance
(normalisée), la puissance totale d’ICI sur la m“™ sous-porteuse est alors égale a la
puissance distribuée sur toutes les autres sous-porteuses par la m*™ sous-porteuse,

Enfin, nous allons nous intéresser & la puissance partielle d’ICI sur la k®™ sous-
porteuse provenant seulement des sous-porteuses voisines (m—1)a(m —1y) et

(m+1)a(m+1y) alémission. Elle est donnée par

m+y N
Py = Z Puk = ZZ B, (2.30)
k=m-— v=1
k+m
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Les figure 2.4 et 2.7 montrent la distribution de la puissance, P, (fig 2.4)

et Py (fig 2.7), sur les sous-porteuses a la réception, due a I’émission sur la k*™ sous-

porteuse du symbole [X(n)]k (normalisé). Ces courbes sont obtenues pour différentes

valeurs de f;T avec N = 128 et N, = 16. On vérifie bien d’apres la figure 2.4 que,
pour un récepteur fixe (f;T = 0), toute la puissance du symbole de la m-éme sous-
porteuse & 1’émission ne se trouve que sur la k™ sous-porteuse (la sous-porteuse
désirée) a la réception. En revanche, lorsque la vitesse du récepteur commence a
augmenter, la variation temporelle des gains complexes dans un symbole OFDM sera
plus importante ( f,;T croit) et par conséquence la puissance du symbole de la m®™
sous-porteuse a 1’émission sera moins concentrée sur la sous-porteuse désirée pour
davantage se répandre sur les sous-porteuses voisines. En plus d’aprés la figure 2.7,
pour f;T = 0.1, environ 99% de la puissance d’une porteuse émise se répand sur 3
sous porteuses a la réception (la sous-porteuse désirée et les 2 adjacentes, w= I). Et
pour un effet Doppler plus éleve de f;T = 0.9, environ 97% de la puissance d’une
porteuse émise se répartit sur 9 sous-porteuses a la réception (y= 4).

Les figures 2.5 et 2.6 donnent 1’évolution de la puissance totale de I’ICI, P! | en
fonction de f;T (figure 2.5) et la puissance partielle de I’'ICI, P! | normalisée par
P! (figure 2.6), pour différentes valeurs de f,T avec N = 128 et N, = 16. On
remarque d’aprés la figure 2.5 que P! augmente avec f,T. Ceci est naturel
puisqu’on a vu que la puissance regue sur la sous-porteuse désirée diminuait avec
faT. D’apres (2.6), on observe que plus de 90% de la puissance totale de I’ICI
provient des 12 sous-porteuses voisines (i = 4). De plus, lorsque I’étalement
Doppler f;T est élevé, les sous-porteuses proches de la sous-porteuse désirée
contribuent a un pourcentage ¢levé de la puissance totale de I'ICI. On peut donc
conclure que, pour des gains complexes a variations temporelles dans un symbole
OFDM, la plupart de la puissance d’une sous-porteuse émise est distribuée sur la sous
porteuse désirée et sur quelques sous-porteuses voisines seulement. De méme, la
plupart de I’ICI regue sur chaque sous-porteuse provient seulement de quelques sous-

porteuses voisines a 1’émission.
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2.4 Rapport Signal a Bruit (SNR) :

Les courbes de performance sont généralement exprimeées en fonction du Rapport
Signal & Bruit (RSB) obtenu aprés la démodulation OFDM, c’est a dire en sortie de la
TFD. Il est cependant utile de pouvoir relier ce SNR a la puissance du bruit AWGN

donné par p
No
Le Rapport Signal & Bruit (SNR) pour le k®™ symbole[X(n)]k est donné (pour des

symboles normalisés, décorrélés et un canal normalisé) par [2]

N 2]
SNR, = 21 £ “[H(n)]m"‘[x(")]"l _ Zm=i P _ 1 (2.31)

£|(Zeo]| ] -

Le SNR complet pour le symbole OFDM X,y (normalisé) s’exprime ainsi par

N_ N_ P 1

1 Zom=1 e — — = SNRy (2.32)
2o B||1Zen), ||
L’énergie moyenne par bit a I’entrée (Haute Fréquence) du récepteur est définie par

[2]:

SNR =

1
Ep = EE“T(’:)F] X Tp (2.33)

Ty

Ol], Tb = NN,

est le temps bit et N, est le nombre de bits par symbole [X(")]k' Avec

les conventions de canal normalisé, on obtient ainsi
1 .
E, =3 E |[Xeol K], |-N.Ty = N.T, (2.34)

On peut finalement en déduire la relation entre le SNR et le rapport T}, .

2E, /(N.T, E
svg 2B/ By
2Ny /T, Ny

E
(SNR)dB = (N—”) dB + 1010g10(N,) (2.35)
0
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On aura donc par exemple pour des symboles QPSK, la relation

E
(—”) dB = (SNR)dB — 3dB
No

2.5 Interférences inter symboles (ISI):

Les interférences inter symboles ISI constituent un probléme destructif qui rend
complexe la récupération des données dans les systemes OFDM quelque soient les
méthodes d'estimation du canal. Toutes fois, la solution peut paraitre simple car il
suffit d’effectuer une séparation temporelle entre les symboles successifs, en insérant
un intervalle de garde. L'insertion d'un intervalle de temps mort (ne contient pas de
données) peut résoudre parfaitement le probléme de I'ISI mais rend I'estimation du
canal trés compliquée [1,2]. A cet effet, on insere un préfixe cyclique au niveau de
I’entéte de chaque symbole OFDM, en lieu et place du temps mort. Ce préfixe
contient les mémes données que celles contenues dans le symbole transmis. Ce
préfixe va étre a son tour perturbé par les différentes versions retardées des symboles
précédents, mais ceci est sans effet car les données qu’il contient ne sont d’aucune
importance. En contre partie, le symbole utile (a détecter) sera perturbé par les
versions retardées de ce préfixe contenant les mémes données, de ce fait ce type de

perturbations est parfaitement maitrisable.

T Torom T Teorom T Taorom

Fig. 2.8 Insertion du préfixe cyclique
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T e
A
Signal émis
> 1
—I‘T]‘I—
4
1er trajet l
t
e
A
Demier trajet .-
> |
RIS
VY Y
Signal regu %/ 3 A .
Z -
ty i 1 +Tp Pty +T et T
fotTy t,+T . +T,

Fig. 2.9 interférences entre symboles (ISI) dans un canal multitrajet.
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Chapitre 3 Méthodes d’estimation du canal

3.1 Introduction

La réponse impulsionnelle du canal de communication peut varier d’une fagon
significative d’un symbole OFDM a un autre. Dans le cas des canaux rapidement fluctuants,
cette fonction de transfert peut subir des changements tout aussi importants a I’intérieur d’un
méme symbole OFDM. Par conséquent, I’estimation dynamique du canal devient une étape
incontournable permettant d’assurer une démodulation correcte des symboles OFDM.

Dans ce chapitre nous allons examiner en détail deux types d’algorithmes utilisés
pour 1’estimation de la réponse impulsionnelle du canal de communication et 1’élimination
des interférences ICI dans les systtmes OFDM. Le principe de ces techniques est
essentiellement basé sur I’insertion périodique des signaux pilotes soit au niveau de toutes
les sous porteuses (type bloc) soit a I’intérieur d’un méme symbole OFDM (type peigne).
Nous présenterons et commenterons ensuite les performances de ces algorithmes, obtenus
par simulation, en fonction des différents paramétres du systeme. Nous rappelons par ailleurs
gue ces deux techniques d’estimation du canal sont d’actualité et qu’elles ont été publiées
dans [ 7] et [8].

3.2 Algorithme d’estimation du canal du type « peigne» :

3.2.1 Principe :

Le premier algorithme est basé sur utilisation des signaux pilotes de type peigne
pour le systtme OFDM tel que décrit par 1’équation 1.44 et comprenant N sous-porteuses et

un préfixe cyclique de longueur Ng.

Fréquence 4

1

1
' YoXeX XeReX |
e00e0O0e®
e00000Ce
'YoXoX XoXeXK
00000
00000 e®
e00e0O0e®
e0000O0e®
00000
00000 e®
00000
00000 e®

\/

Temps
Fig. 3.1 Pilotes de type peigne avec Ly = 3
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Les Np symboles pilotes de type peigne sont fixés lors de la transmission et
régulierement espacées entre les symboles de donnée comme illustré dans la figure 3.1, avec
Ly la distance en terme de nombre de sous-porteuses entre deux symboles pilotes consécutifs
dans le domaine fréquentiel. Ly peut étre choisi sans la nécessité de respecter le théoreme
d’échantillonnage dans le domaine fréquentiel, comme on le verra dans les équations (3.15) et
(3.16), Np devra répondre a la condition suivante [2]: N;, = L , ol L représente le nombre

de chemins multiples présents dans le canal de communication.
Soit P I’ensemble qui contient les indices de positions des sous-porteuses pilotes,
défini par

P={plps=(-DL+1, s=1,..,N} 3.1)

Les sous-porteuses pilotes recues peuvent donc étre écrites comme la somme de

trois composantes
— di 0
Yoy = diag{X,} Hy ., t HoayXp + Zpmy
OU les pilotes X;, sont les mémes sur tous les symboles OFDM, Y,y €t Z;,y Sont

des vecteurs de tailles Np x 1 donnés par
¥, = [l ] B, |
Y, = [[Y(n)]pl’ [Y(n)]pz' [Y(n)]NP]T
Zy = [[Z(n)]pl' [Zao), [Z(”)]Np]T

HO

Py est un vecteur de taille Np X 1 et Hp est une matrice de taille Np X N dont les

éléments sont donnés par :

[Hzg(n)]m = [H(n)]pm,pm 3.2)
[Hogy] = oo, g, €% Pm (33)
P mk 0 , k= P,

Notons que Hp(n) est une matrice nulle sur la diagonale. La premiére composante de

I’équation (3.4) est le terme désiré sans Interférence Entre Porteuses (IEP) et la deuxieme
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composante représente I'IEP. hy,y peut étre représenté comme une transformation de

Fourier du vecteur h¢yy = [hy, hy, ...,EL]T, aussi
Hl(?)(n) = pr_l(n) (34

Ou Qp est une matrice de transformation de Fourier de taille Np X L et i_l(n) est un
vecteur de taille L x 1 dont les éléments sont donnés par

@], = (@1, (3.5)

m

N-1

_ 1 .

[hm], = 5 Z h™ (@) (3.6)
q=0

Ou Q@ est la matrice de transformation de Fourier de taille NxL donnée par (2.16)

3.2.2 Estimation des valeurs moyennes des gains complexes

. = = T = 1T -
Les valeurs moyennes des gains complexes h,) = [hl, h,, ..., hL] sont estimées

sur chaque symbole OFDM en utilisant le critére quadratique LS (Least Square). En
négligeant la contribution de I'ICI, I’estimateur LS de a (sans I’indice de temps (n)),

connaissant y,, et X;, consiste a minimiser 1’expression de I’Errreur Quadratique

EQ(h) = (Y, — diag{X,}Q,h)" (¥, — diag{X,}Q,h) 3.7)
Ou ()" represente I’opérateur Hamiltonien

En dérivant EQ (h) par rapport & h, on aura

T
VhEQ(h) = (h" Q" diag{X,"} diag{X,}Q, - Y," diag{X,}Q,) (3.8)
Ainsi I’estimateur LS de a est celui qui annule cette dérivée, on aura donc

h‘LS = GYp (39)
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G = (0,"diag{x,"} diag{X,},) " Q," diag{x,"} (3.10)

Ou G est une matrice de taille L x Np. Cette matrice dépend des retards des trajets

et des symboles pilotes. Il est important de noter que cette matrice n’existe que si Np = L [2].
Comme les retards sont quasi-invariants sur plusieurs symboles OFDM et les symboles
pilotes sont considérés fixes durant la transmission, alors il suffit de calculer une seule fois la

matrice G pour un bloc de symboles OFDM.

3.2.3 Méthode de suppression successive des interférences
(SSI)

En oubliant I’indice de temps (n), les symboles de données recus, apres la

démodulation par TFD, sans la contribution des symboles pilotes, sont donnés par
Yd = HdXd + Zd (311)

Ou X, contient les symboles de donnée transmis, y,; contient les symboles de
donnée regus et Z; contient le bruit sur les sous-porteuses des données, représentés par des
vecteurs de taille (N — Np) x 1. D’autres parts Hy; est une matrice de taille
(N — Np) x (N — Np) obtenue en éliminant les lignes et les colonnes aux positions p de la
matrice du canal H. Les symboles de données sont estimés en utilisant la méthode de
suppression successive des interférences (SSI) et un égaliseur fréquentiel simple a un seul
coefficient par sous-porteuse [7]. La technique SSI peut étre décrite par les étapes

algorithmiques suivantes

initialization

o &1

e Yoy =VYa
récurtion

[Yaw].

i [Xed]i = [Hd]il

. [Xd]i = 0([Xealy)

o Yaurny =Yaw) — [)?ed]i hg,

o [j«—i+1
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Avec O([X.qli) représentant une opération de décision relative a la
constellation utilisée et hyest la i®™ colonne de la matrice du canal de données H;. En

résumé, la méthode SSI consiste a reconstruire les symboles de données afin de réduire

I’interférence et avoir une bonne estimation des symboles de données.

3.2.4 Estimation des gains et suppression d’ICI

L’algorithme itératif d’estimation des gains complexes et de suppression d’ICI est
illustré dans les figures 3.2, 3.3 et 3.4. L’algorithme est divisé en deux modes : le mode

d’estimation de la matrice du canal et le mode de détection des ICI comme illustré dans la

figure 3.2.
B
Ya,, f A
frwla} | T Pe.i Ray 0
 —— F Détection )
D L ) ) ssi 9>
Yog) Estimation | Hy ;) | Hy o
L p{de la Matrice .
> du Canal
< %
b + .(il *
1

Fig. 3.2 Schéma bloc de I’estimateur du canal et de la SSI

Le premier mode contient I’estimation des gains complexes échantillonnés au pas
Ts via un estimateur LS et un interpolateur temporel passe-bas [2]. Il renferme également le

calcul de la matrice du canal H comme illustré dans la figure 3.3 :

Fig. 3.3 Diagramme fonctionnel de 1’estimateur de la matrice du canal
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Le deuxiéme mode contient la détection des symboles de données en utilisant la
méthode de suppression successive des interférences (SSI) avec un égaliseur fréquentiel
simple a un seul coefficient par sous-porteuse [7]. Une technique rétroactive est utilisée entre
ces deux modes qui permet d’effectuer itérativement la suppression d’IEP et I’estimation de la
matrice du canal. Dans cet algorithme itératif, les symboles OFDM sont groupés dans des
blocs de K symboles OFDM chacun. Deux blocs consécutifs ont une intersection dans deux
symboles OFDM comme illustré dans la figure 3.4

CP
<D B,
l:;] ( Le {-¢me bloc de K symboles OFDM )
Symbeole OFDM - -
B; , B,
“-.lIIl_-. IlI-—I_I_LI_}—I_I_LIJ
hyg Ny .'1Ls | s s hie hyg
klltl‘l‘p'lltﬁldt K échantillons !'-I-‘I:I.I:I.!I-J \-l:ltrrpnllbnu de K échantillons -n'nnnJ
Y Y
k_hurpul:ﬁan de K échaniillons estimés )
Y

Fig. 3.4 Diagramme de I’estimateur des gains complexes
Pour un bloc de K symboles OFDM, I’algorithme itératif s’exécute selon

initialization

o [«1

* Yomi) = Yo
récurtion:

o N =G Yomp

Ry (qTs) = interpolation ([hLS(n‘i)]l N+ Ng)

. calcul de la matrice du canal H, i)

e  suppression des ICI due aux pilotes dans les données recues Yam

e détection des symboles de données X, en utilisant la méthode de
SSi

e suppression des interferences: Yy, i+1) = Yoy — Hpenoi Xoa
o [<i+1
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3.2.5 Discussion

Dans les figures 3.5, 3.6, 3.7 et 3.8 nous présentons les performances, en termes

d’erreur quadratique moyenne et de taux d’erreur binaire, obtenues avec un systéme

OFDM defini par: N = 128sous-porteuses, Ng = 16 échantillons de garde,

Np = 16 pilotes et K = 10 symboles OFDM dans chaque bloc. Le canal du type

Rayleigh est pris de [2], il est composé de L = 6 trajets, avec un étalement

temporel de 10 T's.

0.025—
-g- EQM1 avec |IEP inconnue (théorique)

-6 - EQMc avec IEP inconnue (théorique)
0.02 -O- EQMTS avec IEP inconnue (théorique)
—— EQM1 avec IEP inconnue (simu)

0.015 —e— EQMc avec |IEP inconnue (simu)

EQM

—_— EQMT5 avec IEP inconnue (simu)

0.005k- o eeeeinn , ........ 5. = ..........................................

D 1 1
0.01 0.05 0.075 0.1 0.2 0.3

Fig. 3.5 Erreur quadratique moyenne (MSE) en fonction de f;T pour SNR =20 dB

10° : .
== =NMNMMSE -
-e-EQM, i
—=le— BM (sans IEP) U
= p— EQM avec IEP inconnue (théorique) H
—&— EQM avec IEP inconnue (simu)
-1(],'1 —l— EQM aprés une itération U
—&— EQM aprés deux itérations d
[EF PP, T T T IEEEEEEIEEE
= -2
O 10 "k
[FE )
107
-.nn.-.ﬂ:-.-. -.-.-:m.-.-. -.-:'n.-.- .*:.-.n. .-*.-.-. LR LA N &L
10~ i ; ; i ; i i ; i
] 5 10 15 20 30 35 40 45 50

25
RSB

Fig. 3.6 Erreur quadratique moyenne (MSE) en fonction de SNR pour f;T = 0.05
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10°

10

107

TEB

10~

[| —8@— connaissance parfaite de canal et IEP [ o=l
|| =l algorithme SS| avec connaissance parfaite de canall..........; ;o8 v vvieeris
_a|| == aprés une itération

10 H aprés deux itérations

f| = aprés trois itérations

[| =M = inversion de diagonale avec IEP

| — = — méthode classique (LS) avec IPB

= & = méthode classique (LMMSE) avec IPB H H
T T T T i i

0 5 10 15 20 25 30 35 40
RSB

10°°

Fig. 3.7 Taux d’Erreur Binaire (BER) en fonction de SNR pour f;T = 0.05

TEB

. === TEEB aprés trois itérations N =2 et RSB=20dB

L=
=il TEB aprés trois itérations N_=3 et RSB=20dB [
—— TEB apres trois iterations Nc=2 et RSB=40dB H
—afe— TEB apres trois iterations Nc=3 et RSB=40dB
0.1 0.2
T dT

Fig. 3.8 Taux d’Erreur Binaire (BER) en fonction de f,;T pour SNR =20dB

Nous constatons que I’efficacité de cette méthode augmente en fonction du

nombre des pilotes insérés dans le symbole OFDM.
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3.3 Estimation du canal par des signaux pilotes du type bloc

3.3.1 Principe de I’algorithme

Ce deuxiéme algorithme est basé sur I’insertion périodique de signaux pilotes sur
I’ensemble des sous porteuses d’un systéeme OFDM. Un bloc de symboles pilotes est transmis

dans toute la bande du canal d’une maniére cyclique comme illustré dans la figure 3.9

Fréquence g

L NONONONONON NONORONONON
00000000000 e
| HONONONONON NONOCNONONON
| NONONONONON NONONONONON
00000000000 e
| HONONONONON NONORONONON

Temps

Fig. 3.9 Pilotes du type bloc

L’hypothése fondamentale sur laquelle repose 1’algorithme peut étre énoncée de la
facon suivante

Si la durée effective d’un symbole OFDM est inferieur a 10% du temps de
cohérence du canal (ce qui suppose un canal pas tres selectif en temps), alors la
variation du gain complexe du canal peut étre considérée linéaire [5]. Par ailleurs,
comme nous 1’avons précisé au premier chapitre, ce type d’algorithmes n’est pas

robuste en présence de canaux a grande mobilité. En effet, cette mobilité minimise le

temps de coherence (T, = fi) [2] ou f; représente la fréquence Doppler.
d
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3.3.2 Estimation du canal

L’équation (2.20) peut écrite de la fagon suivante [8]

N
-1
Y(m) = HO(m)X(m) + H(m, k)X (k) + Z(m) (3.12)
signal désiré k=_N AWGN
2
k+m
1C1
(o]
L 1 N-1
HO(m) = Z = Z h(q) | W (3.13)
=0 q=0
Lo [
H(m, k) = Z X Z (W Wk (3.14)
=0 q=0

Y. Peng et all [8] supposent que la variation du gain complexe du canal est linéaire,

ce qui conduit a
h(q) = h + q.q (3.15)

Ieme

Ou h? et a; sont la moyenne et la pente du trajet respectivement, donc

L N-1
1 _
H(m, k) = Zﬁ Z(h? + q.a)w,me [y
=0 q=0
L
a kT
= Z—W ! (3.16)
(m—-k) N
= Wy -1

Comme montré dans (3.11), le signal recu Y est composé du signal désiré et des

interférences. Le premier objectif de I’algorithme est d’éliminer itérativement le
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terme indésirable dans 1’équation (3.11), pour cela il faut introduire le facteur p(i) qui

varie en fonction du nombre d’itérations i, ainsi

N-1

YO =y, — p® Z H(m, k)x' ™ (3.17)
k=1
k+m

L’algorithme exploite I’existence des données X dans la séquence d’apprentissage

(symboles pilotes) pour estimer A et a; [8]

O

~o@® Y .
qY =X(’l.’11), i=1,23 (3.18)
k
O = 1FFT (A,") (3.19)
a® = (ﬁ@ - ﬁp) /N (3.20)

o0 hP représente la valeur moyenne du gain du canal durant le symbole
précédent. Ensuite, ces deux valeurs sont utilisées pour calculer la matrice du canal H
et supprimer les interférences ICI dans Y, afin d’estimer les données X (inconnues)
dans les symboles non pilotes avec une mise a jour des valeurs de A} et a; & chaque
itération.

Dans la premiere itération, X,gi_l) est inconnu, par conséquent on pose

p®™ =0 (estimation de X sans élimination des ICI). A partir de la deuxiéme

itération, les ICI peuvent étre régénérées a partir de YXZ1 H(m, k)X ,(Ci_l) , ensuite
k+m

partiellement supprimées en utilisant p® =y qui est déterminé par la minimisation
de I’erreur quadratique moyenne (EQM) de X [8].
Dans la troisiéme itération, ot p® = 1, la suppression totale des ICI est

effectuée. La figure suivante explique le principe d’élimination itérative des ICI.
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] i) :’ Partial I’;T:] I-tar ;inl ”rm
» FFT o #—>| IC1 |+—> P Le—{ Demodulator ——
— _ Equalizer
- Canceller
»
Channel
—d L.
Estimator
F Y
Initial j e 5
L & Channel

Preamble Estimnatot

Fig. 3.10 Schéma bloc d’élimination itérative des ICI

La comparaison des performances de 1’algorithme d’élimination partielle itérative (Partial
Iterative Cancellation ou PIC) avec celles du détecteur LS conventionnel, utilisant différents

schémas de modulation a plusieurs vitesses est donnée dans les Fig. 3.11 et Fig.12.

1[:- _ — == === Z=—=ZJ=Z—= =

- — = === = == - = =

- — — — = - = =

=4=/=350km/, PIC
wep /= 120km/h, FIC
=B="/= Gkm/'h, PIC
=& =/=350km/h, LS-iCh
w=/=120km/h, LS-iCh|~
107 | ===V= 60km/h, LS-iCh|=
=== 3kmih, L5-iCh

[T TTTH

T TTTIIT

Eb/MNo (dB)
Fig. 3.11 BER en fonction de SNR avec une constellation QPSK
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w

Chapitre

=#="y=350km/h,
wn /=1 20k,
=="/= G0km'h,
= ="/=350km',
wlrm /=1 20kmih,
=&='/= G0km'h,

BER
I
Hil |
1

0 5 10 15 20 25 20 a5 40 45 50
EbMo (dB)

Fig. 3.12 BER en fonction de SNR avec une constellation 16-PSK
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4.1 Introduction

Nous avons passé en revue dans le chapitre précédent deux méthodes pour
I’estimation de canal et I’élimination des interférences du type ICI. Nous rappelons
que la présence d’interférences ICI est principalement liée a la variation du gain
complexe du canal pendant la durée de transmission d’un symbole (Voir Chapitre 2).
Geéneéralement, quand on aborde le probléme d’élimination des ICI on considére que
le taux de variation du gain dépend du type de canal [1,2,3,4], en I’occurrence ; canal
a évanouissement rapide ou lent. D’un autre point de vue, il est établi que la variation
du gain dépend du rapport entre le temps effectif d’un symbole OFDM T, et le temps
de cohérence de canal [5], ainsi, cette variation est directement liée a la fréquence
Doppler. Dans ce sens, on peut dire que 1’absence de ’effet Doppler (faible mobilité)
fait que le gain complexe du canal varie lentement au point ou il peut étre considéré
constant durant un symbole OFDM. L’idée introduite dans I’algorithme proposé
consiste a séparer 1’étape d’estimation du gain complexe de celle de 1’élimination de
I’effet Doppler, ce qui simplifie significativement 1’étude d’un canal a grande
mobiliteé.

Le fait de séparer 1’estimation du gain de 1’effet Doppler permet surtout
d’adopter (a quelques exceptions prés), pour un canal a grande mobilité, une

démarche similaire a celle utilisée dans les situations de non mobilité.

4.2 Modélisation de I’effet doppler et estimation du canal

Dans le cas de la transmission d’un signal OFDM via un canal non mobile,
le gain complexe du canal est considéré invariant durant plusieurs symboles OFDM.
En présence de mobilité, par contre, le gain complexe du canal varie sinusoidalement
et dépend de la vitesse entre I’émetteur et le récepteur.

Ainsi, on peut représenter 1’effet Doppler par un changement de la fréquence

, 1
porteuse f; en plus d’un changement de la frequence de la sous porteuse f;, = kﬁ
S

1\ Vr
) —cos 6, (4.1)

1 _
fhe=(fo+ k)

45



Chapitre 4 Algorithme proposé

Ou fdlk représente le décalage de fréquence di a I’effet Doppler dans la sous

porteuse K, | le nombre de trajets dans le canal, V; la vitesse relative entre I’émetteur

et le récepteur et 8; I’angle entre la trajectoire du récepteur et 1’axe emetteur-recepteur

Lz N 1 1 . o
Genéralement dans les systemes OFDM k = << fo, Ce qui conduit a
N N

l l Vr
fa, = fa = fo?cosﬁl (4.2)

Ainsi, la fréquence dans la sous porteuse k avec un décalage Doppler, peut

étre exprimée par

flie = (k+4) (4-3)

NT,

Ol A=fy 2 NT; cos 6
En remplagant k par k+ A; , I’équation (2.19) décrivant le signal a I’entrée

du démodulateur OFDM devient
L

N
1z ! ~
T'(n) (q) = Z Nzk NX(TL) (k)w(k+A1)((q+nV) ) (44)

1=1 —

Ou (n) est I’indice du symbole OFDM en cours de transmission, N est le
nombre de sous porteuses, V' est Nombre d’échantillons dans un symbole OFDM et
7, est le retard de propagation associé au I1°™ trajet

Ainsi, aprés démodulation OFDM, I’équation (2.20) devient

N
1 21 k _ —A —A _
Yimy (M) = ST X nXwlkIWy Fihy YNZE Wy, Ay @y ko (4.5)
2

~ a —].27'[E
Ouwi=e N

, X(n), Yoy €L L représentent respectivement le n“™ symbole OFDM émis, le
n°"® symbole OFDM regu et le nombre de chemins dans le canal.

Dans le cas d’un canal Rayleigh avec un spectre de Jakes [10], a chaque
trajet est associé un spectre de décalages Doppler. Par conséquent, le gain complexe
de chaque trajet est composé de plusieurs composantes sinusoidales e/?™t, ol
f € [—fa fa]- Les simulations effectuées pour modeéliser ce type des canaux, ont

montré que les amplitudes des harmoniques situées entre les deux extrémités du
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spectre du Jakes sont relativement faibles par rapport aux amplitudes des deux
composantes extrémes. Ceci nous permet de négliger la partie plate du spectre et de

Ieme

représenter le gain complexe du trajet par

h(t) = g,(ef?™fat 4 g=J2mfat) (4.6)

On discrétise cette equation en posant = (q + q0)Ts , ou Ts et qO
représentent respectivement la période d’échantillonnage et le temps initial, g; étant le

gain complexe du canal sans effet Doppler. On obtient ainsi
(@) = giWy W + g Wy 1w (4.7)
En posant g1, = g;WJ* et g2, = g,W, ?°*, I’équation (4.7) devient
(@) = gLWY™ + g2, W, ™ (48)

En tenant compte de I’expression du gain du canal donné par (4.8), 1’équation du n®™

symbole recu devient

N
L 271
Ymy(m) = Z Z X(n)[k]W;n { g1, Z banNAl(CI)WAEm—k)q

N-1
1=1,__N q=0
k= 2

N-1
+ g2, Z by wy M@y m=ioa } (4.9)
q=0

ou b =w
4.2.1) Estimation de I’effet Doppler

Dans cette étape nous desirons estimer le parametre b qui caractérise I’effet
Doppler maximal au niveau du spectre de Jakes. A cette fin, nous supposons dans un
premier temps, que 1’effet Doppler maximal est le méme pour tous les trajets du

canal, en d’autres termes (A;_A,_.._A;_A) ce qui donne (b} = b} = -+ =bj! =b").
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Pour I’estimation de ce parameétre, nous avons prévu la transmission d’une séquence
d’apprentissage contenant trois symboles pilotes identiques
X lk] = Xo)[k]=X(3)[k]=X,[k]), ce qui permet d’estimer les 3 paramétres

inconnus, a savoir : g, g, et b.

En prenant en compte le modele matriciel de la transformée de Fourrier
discrete, le systeme (4.9) de dimension (N X 2L) peut se mettre sous la forme

Itny=Q*Y(y, , OU Q est une matrice de dimension (2L, N) dont I’élément générique est

de la forme [8] Q(y,m) = Wy, avecp = 1,...,2L et m=-N/2,...N/2-1. Donc
__1 N-1
I(n)(l,l)) = Z Q(m, l,li)z Z Wle X(p) { g1, bnz Az(q)W(m k)q
m=—N/2 =1 k——— q=0
N-1
+g2,b" Z WNAl(q)WI\Em_k)q } (4.10)
q=0

Remarquons que I,y (Y) I-1)(P) et Ig_5)() peuvent étre reformules

sous la forme suivante

Ioy(@) = al() b™ + a2(h)b™ (4.11)
Iy () = b~ al(y) b"™ + ba2(Y)b™ (4.12)
-z () = b 2a1(1)) b™ + b? a2(yh)b™ (4.13)
avec
——1 ——1
Q) Y Wi Xo,lk] g1, Y wyi@ym=ka (4.14)
a- ¥ Z LED)
——1 ——1
Qm, ) Y Wi Xq,lk] g2, » W@y m=ia (4.15)
a- 5 k_Z__ CED)

A partir des trois équations (4.11), (4.12) et (4.13), on extrait la relation
donnant le parametre b
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(I(n) (lp) + I(n 2) (lp))
(I(n 1)(¢)

b? - +1=0 (4.16)

La résolution de (4.16) conduit a deux solutions, 1’une relative au terme

-AV

WNA " et I’autre représentant le terme W, =~ ". L’écart Doppler recherché peut alors

étre calculé a partirde A =arg(b) /V

4.2.2) Estimation des gains complexes des différents trajets

Une fois 1’effet Doppler connu, on peut calculer les gains complexes des
trajets en utilisant le vecteur I,y que nous allons écrire sous forme matricielle.
Afin de simplifier la représentation matricielle nous introduisons les deux

variables suivantes permettant de condenser la notation

_ gl;{bn , A= 1,...,L
Gan = {gZA_Lb‘“ . A=L4+1,..2L (4.17)
(4, A=1,.,L
M= {—AH , A=L+1,..2L (4.18)
. T, A= 1, ,L
= {TH, A=L+1,...2L (4.19)
L’équation (4.10) devient alors
N N
271 21 271
kt A
T (@) = Z oem, ¢>Z 2, W Xl ganW KOy (4.20)
m=-N/2 A=1,__N
Ou encore
N
-1 771 N-1
Iy@) —Zga Z Z Qm, YIWy™ Xy lk] 2 W @yuma - (4.21)
=N N q=0
2 2
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Ce qui donne
2L
Ty @) = 810 Many (@ D) (422)
=1
Ou
N N
771 271 N-1
M(n)(lp,ﬂ) = Z Z Q(m,l/J)W;U‘ X(n)[k] z WNAA(CI)WAEm—k)q (4.23)
m=—¥ k=—% q=0
Y,A=1,..2L

Ainsi en éecriture matricielle, le vecteur I, peut se mettre sous la forme

Iy = Mm)8m) (4.24)

T
Avec le vecteur he,y = [hlgn),hlg”), o h1™ 2™ 2, ...hzg")] . Connaissant les

données transmises X, et ’effet Doppler estimé, on peut construire la matrice M,

de dimension (2L x 2L), ce qui permet d’obtenir

gm = May ™" Iy (4.25)

4.2.3) Calcul de la matrice du canal

Dans les deux étapes précédentes nous avons estime tous les parametres du
canal moyennant une séquence d’apprentissage. Dans cette étape nous calculons la
matrice de canal H,) relative au n®™ symbole, en utilisant les gains complexes

obtenus a partir du symbole de rang (n-1), ce qui conduit a
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-1

Yiy(m) = 22:

N
2

2L N-1
k A -
Xy Lk] Z Wy™ gin Z Wy @i (4.26)
k=—n A=1 q=0

Ce qui donne sous forme compacte

N
7—1
Yimy(m) = Z X(my[K] Hmy[m, k] (4.27)
N
k==%
avec
2L N-1
Hoplm k] = > WK g, Z W@y (m=ia (4.28)
A=1 q=0
2L
= by CM(m, D) (4.29)
A=1

Ol CM(m,k 1) = W™ 2 W,\,A’l(q)W,ém‘k)q est une matrice de dimension
(NxNx2L) qui ne dépend pas de I’indice des symboles transmis. Par conséquent elle
peut étre calculée une seule fois pour toute.

Le terme g, , peut ainsi étre calculé a partir de g, ,_, de maniére récurrente comme
suit

g . { gllbn = bgl/’lbn_l = bg)l,n—l , A= 1, ,L
An —

4.30
g2,1b_“ =b gZAb‘“_l = b_l g/l,n—l , A=L+ 1, ,ZL ( )

4.3) Etapes algorithmiques

Initialement, on démarre par une séquence d’apprentissage formee par des
pilotes du type blocs afin d’estimer le gain complexe du canal et 1’effet Doppler
comme précedemment énoncé. Il faut trois symboles pilotes pour I’estimation de tous
les paramétres nécessaires afin de garantir le démarrage de 1’algorithme. On utilise
ensuite les donnes estimées X’(n) pour recalculer le gain complexe a chaque cycle. On
réalité, I’accumulation de I’erreur de détection des données (sur une longue durée
formée de plusieurs symboles OFDM ) peut causer des erreurs considérables

d’estimation du gain complexe, ce qui altére la précision de 1’estimation. Pour
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contourner ce probléeme nous avons prévu l’insertion d’un symbole pilote
périodiquement, apres chaque transmission de 10 symboles OFDM, ce qui est
clairement illustré par la figure 4.2.

Utilisation Y(n) 'X(p)
» des données
pilots
R Xin
e e[ B
Hn)
Calcul de Calcul+ de [©
™' matrice du [« vecteur des |«
canal gains g
Heyry A
> Estimation de fa
I’effet Doppler
Fig.4.1: Synoptique du systéme proposé pour 1’élimination des ICI
fréquence
L X X Jolololelololololele] lololelclelclololele] (01010100100
' X I JoJolelelelelelelelel Jolelelelelelelolele] 1010)0I0[010]6)
| X I Jojololelelolelelele] lololclelolelelolele] [GI0I0I0I0100
( I X Jololololelolololelel 1010101010]0101010l0] 1010)0I0[010]e)
L X I Jolelelelelelelelele] Jololelelelelejolele] [0ICICI0I010]0.
L X I JoJojelelelolelelelel Jolelelolelelololele] 10I0)0I0[010]6)
X I JoJolelelelolelelelel Jolelelelelelolelele] 1010)0I0[016]6)
L X I Jolololelelelelelele] Jololclelolelelolele] [010]00[010]e.
\_Y_I\ ~~ JL'J TEMP;
Séquence Séquence de Séquence
d’apprentissage transmission des pilote de

donnes mise & jour

Fig.4.2 : Constitution de la trame transmise
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Algorithme
e Séquence d’apprentissage
1) Calcul des vecteurs Iy n=123
2) Estimation de I’effet Doppler (calcul de b suivant I’équation (4.16))
3) Estimation du gain complexe du canal g(,), pour n=3

e Processus de calcul a partirde n =4

4) Calcul de la matrice H, en utilisent g(,,_q)
5) Détection des donnes X, en utilisant la technique SSI [2]
6) Estimation de g1, et g2,y en utilisant :
e X pour la séquence de transmission des données
* X, pour la séquence pilote de mise a jour

7) Symbole suivant, n = n + 1 et retour a1’étape 4

4.4 Résultats et discussion

Afin d’analyser les performances de 1’algorithme proposé, nous avons retenu
deux critéres de mesure, a savoir le taux d’erreur binaire (Binary Error Rate : BER) et
I’erreur quadratique moyenne (Mean Square Error: MSE) entre les données

transmises et celles estimeées a la réception.

L’algorithme d’élimination a été testé en fonction du rapport signal a bruit
(SNR) de la composante AWGN et du paramétre de 1’effet Doppler (f;T) en utilisant
deux types de modulation, a savoir la 4PSK et la 8PSK (Phase Shift Keying,
respectivement a 4 et 8 phases). Le systeme OFDM analyseé dans nos exemples se
compose de 128 sous porteuses avec un intervalle de garde de 16Ts. Les résultats ont
été obtenus par le calcul de la moyenne statistique du BER et du MSE sur plusieurs

réalisations en utilisant la méthode de Monte-Carlo.

Les courbes des figures 4.3 et 4.4 illustrent la variation du BER et de I’erreur
MSE en fonction du SNR pour un ensemble de paramétres Doppler (f;70.03,
faT0.05, f4T = 0.075, f4T = 0.1), décrivant une gamme d’effets Doppler allant
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d’une faible mobilit¢ a une mobilité moyenne. A titre indicatif un paramétre Doppler

faT = 0.1 correspond a une vitesse de 333km/h pour une porteuse de 5GHz.

*| === BER pour ( fd T=0.1)
=== BER pour ( fd T=0.075) | ]

.. .................................................................. ........................ . BERpour(de=I]l]5) .
4 i 1 ==@=BER pour (fd T=0.03)
10
10 20 30 40
SNR (dB)

Fig. 4.3 BER en fonction de SNR
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|| === MSE pour ( fd T=0.1)
: : | === MSE pour ( fd T=0.075) ||
e s e sieee nieae sieee nasie siaaie na sis eaieie Ba sis leieie B.a sie elaisie sa 8l eleieie s.e 8l eieiele s, ‘ ........................ . MSEpOur(de=ﬂ.[|5) -]
: =—@== MSE pour ( fd T=0.03)

10 20 30 40
SNR (dB)

Fig. 4.4 MSE en fonction de SNR

D’aprés les figures 4.5 et 4.6, nous remarquons que la variation de 1’effet
Doppler n’a pas beaucoup d’influence sur le taux d’erreur contrairement a I’effet du
SNR qui est considérable. On notera également que 1’algorithme fournit un taux
d’erreur acceptable pour des valeurs élevées du SNR, ce qui peut paraitre comme un
résultat non satisfaisant. En contre partie, les performances moyennes, en termes de
SNR, sont compensées lorsqu’il s’agit d’effet Doppler important. En effet, les figures
4.3 et 4.4 montrent que les performances en termes de BER et de MSE sont
satisfaisantes méme pour des vitesses trés élevées. En fait, le BER reste autour 10%
d’erreur en dépit d’un paramétre Doppler f;T = 0.2 élevé, correspondant a une

vitesse du récepteur de 666 Km/h pour une porteuse de 5GHZ.
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=== BER pour SNR=40dB avec modulation QPSK
**| ==@==BER pour SNR=20dB avec modulation QPSK
3 ] ==dir==BER pour SNR=20dB avec modulation 8PSK
....................... . +BERpourSNR=4l]dBavecmodulationﬂPSK PR
P I S S SR T S S S S i A 4 ; : ; i ; A
0.03 0.05 0.075 0.1 0.2
fdT

Fig. 4.5 BER en fonction de f;T pour SNR=20 dB et 40 dB avec une constellation

QPSK ,8PSK

L | === MSEpour SNR=40dB avec modulation QPSK |]
................................................................................................. =@=MSE pour SNR=20dB avec modulation QPSK

....................... . iy MSE pour SNR=20dB avec modulation 8PSK |4
s : ' : ==l MSE pour SNR=40dB avec modulation 8PSK
10 PR PR | " 1 " " " " 1 " 1 " " " . n n 1 n n
0.03 0.05 0.075 0.1 0.2

fdT

Fig. 4.6 MSE en fonction de f;T pour SNR=20 dB et 40 dB avec une constellation

QPSK ,8PSK
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Dans les figure (4.7) et (4.8) nous avons effectué une comparaison, en terme de BER,

entre la méthode proposée basée sur la séparation de I’effet Doppler et celle

développée par Hijazi dans [2] basée sur I’interpolation. Dans la figure (4.7) les

résultats sont obtenus en fonction du paramétre Doppler pour un SNR de 40 dB,

tandis que dans la figure (4.8) on présente la variation du BER en fonction du SNR

pour (f4T = 0.1). Nous remarquons que la méthode basée sur I’interpolation [2]

présente un meilleur taux d’erreurs que la notre en présence de bruit additif. Ceci

prouve, encore une fois, que notre algorithme est congu pour traiter 1’effet Doppler

pur et qu’il faut lui associer des procédures de filtrage pour la réduction de I’effet du

bruit AWGN.

| === BER pour SNR=40dB avec
=== BER pour SNR=40dB avec

QPSK méhod

Aulat

proj

QPSK

éhode de Hijazi

fdT

Fig. 4.7 comparaison avec la méthode d’interpolation en terme de BER
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=== BER pour ( fd T=0.1) méhode proposer
=== BER pour ( fd T=0.1) méhode de Hijazi

0.16

0.14

0.1

0.06

0.04

20 30 40
SNR (dB)

Fig. 4.8 comparaison avec la méthode d’interpolation en terme de BER

0 0.05

Fig. 4.9 BER en fonction de 1’effet Doppler en absence de bruit AWGN
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Dans la figure (4.9) nous illustrons le pouvoir de réduction de I’effet Doppler de la
méthode proposée. Dans ce contexte, nous donnons la variation du BER en fonction
de la mobilité en absence de bruit AWGN, pour une gamme de vitesse allant jusqu’a
faT = 0.4, correspondant a une vitesse de 1300km/h. Nous constatons que 1’effet de
la mobilité est compléetement éliminé dans la plage Doppler allant de f;T = 0.03 a
faT = 0.1. Dans cette gamme de vitesse, notre algorithme offre la possibilité de

restituer toutes les données transmises (BER=0), malgré I’importance de I’effet

Doppler auquel le signal est soumis.

Fig. 4.10 BER en fonction de I’intervalle de temps entre deux séquences de
mise a jour
Dans la figure 4.10, nous mettons 1’accent sur I’importance du temps séparant deux
séquences de mise a jour consécutives vis-a-vis des performances de la méthode

proposée. Il est facile de constater que les performances de 1’algorithme proposé, en

termes de BER, sont intimement liées a ce parametre.
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Conclusions et Perspectives

Dans ce travail, nous avons étudié et analysé deux techniques récemment
publiées pour I’estimation du canal et la réduction des interférences entre sous
porteuses dans une transmission avec modulation OFDM. Préalablement a cela, nous
nous sommes attelé a présenter un état de 1’art dans le domaine de la modulation
OFDM ainsi que dans celui des techniques d’estimation du canal dans les

communications mobiles.

Nous avons décrit 1’aspect mathématique pour la modélisation aussi bien
analogique que numérique des systemes OFDM. Dans ce sens, nous avons mis en
¢vidence 1’origine des interférences ICI au niveau d’une communication a canal

Radio mobile.

Parallelement a I’analyse et aux tests des deux techniques sus citées, nous
avons propos¢ un algorithme pour 1’¢élimination successive des ICI en se basant sur
une idée simple, consistant a séparer 1’estimation du Gain du canal de celle de I’effet
Doppler. La technique proposée a été modélisée sur le plan mathématique puis
implémentée sur le plan algorithmique. Les principaux résultats de simulation
montrent que notre méthode d’estimation est robuste et efficace en présence d’effet
Doppler important. Comparativement a une méthode, récemment publiée [2], basée

sur I’interpolation, nous pouvons faire ressortir les constations suivantes:

e L’algorithme proposé présente de meilleures performances que la
méthode présentée en [2] en absence de bruit additif. Ceci est valable
méme en situation de grande mobilité, ce qui nous permet de le
destiner au traitement de 1’effet Doppler pur.

e En présence de bruit AWGN important (SNR faibles et moyens), notre
algorithme perd en robustesse ce qui le prédestine a fonctionner en
association avec des procédures de filtrage du bruit.

e La complexite de calcul de notre algorithme reste relativement
acceptable par rapport a celle de la méthode proposée en [2].En effet,
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cette derniére nécessite énormément de calculs notamment pour
effectuer 1’interpolation en traitant plusieurs symboles OFDM
simultanément. En contre partie, notre méthode effectue uniquement
une inversion d’une matrice 12 X 12pour chaque symbole OFDM (au

licu d’une interpolation compléte).

Enfin, il est important de noter que I’algorithme proposé permet d’adapter les
méthodes d’estimation avec données pilotes du type «bloc » dans des
situations de grande mobilité. Rappelons que les techniques dites du type
« bloc » ont été initialement congues pour les canaux a faible mobilité [1,2] et

de ce fait elles ne sont pas adaptées pour des effets Doppler importants.
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7,(0)
h(t,T)

Liste des variables

Retard du [°™¢ trajet

Réponse impulsionnelle du canal physique
Fréquence Doppler
Durée d’un symbole
Signal OFDM émis
Signal OFDM regu
Nombre de trajets

Gain complexe associé au I°™ trajet.
Impulsion de Dirac

Fonction d’autocorrélation

Variance
Module du gain complexe associé au I°™ trajet
Phase du gain complexe associé au 1™ trajet

Fonction de Bessel de premiere espece d’ordre 0
Période (utile ou active) du symbole

Temps de cohérence du canal

Durée du preéfixe cyclique

Période d’échantillonnage

Nombre de sous-porteuses du systeme OFDM
Longueur du préfixe cyclique

Nombre d’“echantillons dans un symbole OFDM
Forme d’onde (filtre de réception) du modulateur OFDM
Forme d’onde (filtre d’émission) du modulateur OFDM
Symbole de Kronecker.

n“" symbole OFDM émis

Convolution linéaire

Bruit blanc additif Gaussien (AWGN)

n“™ symbole OFDM recu

Bruit complexe durant le n°™ symbole OFDM



He Matrice du canal durant le n“™ symbole OFDM

p™ Moyenne du gain complexe associé au I*™ trajet durant le n°™
symbole OFDM

Q Matrice de transformation de Fourier

ge(t) Filtre d’’emission

gr(t) Filtre de réception

E, L’énergie moyenne par bit

Ty Durée d’un bit

N, Nombre de bits par symbole

X, Données pilotes transmises

Vp Signaux pilotes regus

Zy Bruit Blanc Additif Gaussien associé aux signaux pilotes

h? Moyenne du gain complexe du 1°™ trajet

Ieme

a Pente du gain complexe du trajet
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RESUME

Dans ce mémoire nous avons abordé le probléme d’estimation du canal en
vue de la réduction de I’effet des interférences entre sous porteuses (ICI) dans
des communications mobiles avec modulation OFDM (Orthogonal Frequency
Division Multiplexing). La mobilité ainsi que la rapidité de fluctuation du canal
sont les principaux facteurs qui causent la perte d’orthogonalité d’un systéme
OFDM et introduisent, par consequent, les interférences du type ICI au niveau
du récepteur. La correction de ce type de probleme fait appel aux méthodes
d’estimation du canal. C’est ainsi que nous avons étudié et testé deux
techniques, basées sur I’utilisation des signaux pilotes, pour 1’estimation du
canal. Dans ce sens, nous avons proposé un algorithme d’¢élimination des ICI
en séparant la phase d’estimation des gains du canal de celle du traitement de
I’effet Doppler ce qui le rend plus efficace pour faire face au probléme de la

mobilité.



ABSTRACT

In this work, we addressed the problem related to the channel estimation
in order to reduce the effects of Inter Carriers Interferences (ICI) in mobile
communications with Orthogonal Frequency Division Multiplexing (OFDM)
systems. Mobility and fast fading are the main factors that destroy the
orthogonality and consequently cause ICI interferences in OFDM receivers.
Cancellation of ICI needs in general channel estimation techniques. Then, we
studied and analyzed two different channel estimation techniques known as
pilots assisted methods. We have also, proposed an IClI-cancellation algorithm
by separating the gain estimation stage from the Doppler effect, which gives

more efficiency to our algorithm in presence of mobility.
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