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Résumé

Le réseau LTE apporte une amélioration du débit et une bonne qualité de transmission de la
voix et des données, grace a l’utilisation de la technique OFDM (Orthogonal Frequency
Division Multiplexing), qui permet d’un c6té de combattre les phénomeénes physiques et les
perturbations dues au canal multi trajets, et d’un autre c6té d’améliorer I’efficacité spectrale et
la capacité du systeme. Pour cela, une étude théorique sera faite sur la technique OFDM utiliser
en voie descendante, en deuxiéme partie une étude d’estimation de canal OFDM sera faite avec
la représentation de I’estimateur LS et MMSE et les avantages et les inconvenants de chacun

d’eux.

L’objectif de ce mémoire est de réaliser une implémentation d’estimateur de canal OFDM sur
une plateforme matérielle, a I’aide du logiciel Labview et des USRP qui vont représenter la
plateforme matérielle, et qui se chargeront de 1’émission et de la réception du signal, en
premiere étape une simulation sous Labview sera réalisé et les résultat avant 1’égaliseur seront
comparés avec celle aprés 1’égalisation, en deuxiéme étape une implémentation sur la carte
USRP-2920 et les résultats de 1I’expérience seront comparés a celle de simulation OFDM sous
Labview sans I’utilisation des USRP-2920.

Abstrac

The LTE network brings an improvement in the speed and quality of voice and data
transmission, thanks to the use data of OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplexing),
which allows on the one hand to combat the physical phenomena and disturbances due to the
multipath channel, and on the other hand to improve the spectral efficiency and the capacity of
the system. For this, a theoretical study will be made on the OFDM technique used in downlink,
in the second part a study of OFDM channel estimation will be done with the representation of
the LS and MMSE estimator and the advantages and disadvantages of each of them.

The goal of this thesis is to realize an implementation of OFDM channel estimator on a
hardware platform, using Labview software and USRP which will represent the hardware
platform, and which will platform, and which will take care of the transmission and the
reception of the signal, in first stage a simulation under Labview will be carried out and the
results before the equalizer will be compared with that after equalization, in the second step an
implementation on the USRP-2920 board and the results of the experiment will be the results
of the experiment will be compared with the results of the OFDM simulation under Labview
without the use of the USRP- 2920.
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Introduction générale

Les télécommunications font partie des technologies qui ont révolutionné notre mode de vie au
vingtieme siécle. Du télégraphe a I’internet, de la transmission sans fil au téléphone cellulaire,

les progres établis sont spectaculaires.

Dans les systtmes de communications sans fil, I’environnement situé entre une antenne
d’émission et une antenne de réception peut perturber le signal. En effet, le signal regu est une
somme de plusieurs versions retardées du signal émis. On dit alors que le signal est émis dans
un canal multi-trajet. Ce type de canal engendre des évanouissements en fréquence, c’est a dire
des trous dans le spectre, pouvant étre destructeur pour le signal. Une solution pour lutter contre
ces phénomenes est d’utiliser une modulation multi-porteuses. Le principe est de diviser la
bande fréquentielle du signal en sous canaux étroits, chacun portant une partie de I’information.
Ainsi, si un évanouissement fréquentiel di au canal affecte qu’une partie de I’information, le

reste est transmis sans perturbation.

On s’intéresse également aux techniques d’estimation des caractéristiques du canal de
transmission a I’aide de symboles pilotes. On retrouve dans la littérature spécialisée, d’une part
les estimateurs utilisant des blocs de pilotes qui peuvent étre basées sur I’algorithme a moindres
carrés et I’algorithme linéaire a erreur quadratique moyenne minimale, et d’autre part les
estimateurs utilisant trois types de structures pilotes et sont examinés selon la disposition des
pilotes qui incluent les algorithmes précédents avec différentes techniques d’interpolation. On
peut aussi retrouver d’autres dispositifs type des pilotes qui sont une combinaison entre les deux
méthodes de dispositifs cités précédemment, et qui utilise les deux algorithmes d’estimation
LS, LMMSE combinés avec différentes techniques d’interpolation. On va donner un apercu

général des méthodes qui seront utilisées.

Le but de ce mémoire, est de réaliser une implémentation d’un systtme OFDM sur une
plateforme matérielle, pour cet objectif, le SRD, ou la radio définie par logiciel, qui un logiciel
contenant une multitude des applications radio, est trés efficace pour ce genre d’application,
elle permet de réduire au maximum la partie matérielle dans un appareil de communication sans
fil et la remplacer par une partie logicielle. La conception du systteme OFDM et sa simulation,
se font a I’aide du logiciel LabVIEW, puis versées dans la plateforme matérielle qui sera
représentee par la carte USRP 2920, ensemble faisant partie de la gamme des SRD. Les USRP

se chargeront de I’émission et la réception des données.




Chapitre 1

Géneéralités sur POFDM

1.1 Introduction

Dans ce chapitre nous avons présenté d’une fagon breve les différentes modulations numériques
et leurs principales caractéristiques les plus utilisée, on va aussi présenter les principes de base
de I’OFDM, son implantation a I’aide de la transformation de Fourier ainsi que sa capacité a
lutter contre les canaux a multi-trajets. Puis on a introduit les différents modéles de canaux de

transmission

1.2 Présentation de POFDM

Si les premieres études sur les multi-porteuses datent de la fin des années 1950, le multiplex a
division de fréquences orthogonales, plus connu sous le hom anglophone OFDM (Orthogonal
Frequency Division Multiplexing) a fait son apparition une dizaine d’années plus tard grace

notamment aux travaux de Chang [1].

Jusque-I3, les techniques de télécommunications sans fil se résumaient généralement a un signal
envoyé en utilisant une porteuse, puis capté par une antenne pour en récupérer I’ information.
Bien sdr, des développements technologiques ont amélioreé cette forme de télécommunications,
mais la base du principe, soit I’ utilisation d’ une porteuse, n’a pas changé en plusieurs

décennies[2].
1.2.1 Principe de POFDM

L’OFDM consiste a diviser un flux de symboles a la cadence %s en N flux de symboles a la

cadence }/NT N symboles sont ainsi transmis en paralléle sur une durée NT . La bande passante

est donc divisée en N sous bandes dont la transmittance est Presque constant, ce qui explique

la robustesse de cette modulation en présence de canaux sélectifs en fréquence [3].

Le principe de la modulation OFDM consiste a répartir aléatoirement des symboles de durée

Tu (temps symbole utile) sur différentes porteuses modulées en QPSK ou QAM (selon le




compromis robustesse / débit). L’OFDM découpe le canal en cellule selon les axes du temps et
de fréquence. Le canal est alors constitué d’une suite de sous bandes de fréquence et d’une suite
de segments temporels. A chaque cellule fréquence/temps est attribuée une porteuse dédiée. On
va donc répartir I’information a transporter sur I’ensemble de ces porteuses, modulée chacune
a faible débit par une modulation du type BPSK, QPSK ou QAM. Un symbole OFDM
comprend I’ensemble des informations contenues dans I’ensemble des porteuses a un instant t.

Chacune des porteuses est orthogonale a la précédente [2].

1.3 Modulation de phase et d’amplitude

En modulation d’amplitude et de phase, le flux de bits d’information est encodé dans
I’amplitude et/ou la phase du signal transmis. Plus précisément, sur un intervalle de temps de

T,, K=log,M bits sont encodés dans I’amplitude et/ou la phase du signal transmiss(t) ,

0<t<T,. Le signal transmis au cours de cette période est :
s(t)=s, (t)cos(2z ft)—s, (t)sin(27zft) (1.2)

Peut-étre écrit en termes de représentation de I’espace de signal comme :

(1) =Sy (1) + 5,8, (1) (12)
Avec les fonctions de base :

¢ =9(t)cos(2z ft+gp) (1.3)
Et

¢, =—g(t)sin(2z ft+4¢,) (1.4)

Ou g (t) est une impulsion de mise en forme. Pour envoyer le message sur I’intervalle de
temps[ kT, (k+1)T |, nous définissons s, (t)=5,9(t) et sy (t)=5,9(t). Ces composantes du
signal en phase et en quadrature sont des signaux en bande de base dont les caractéristiques

spectrales sont déterminées par la forme d’impulsion g (t) . En particulier, leur bande passante
B est égale a la bande passante de g (t), et le signal transmis S(t)est un signal de bande

passante avec la fréquence centrale fC et la bande passante 2B Dans la pratique, on prend




sz% ou kgdépend de la forme de I’impulsion : pour les impulsions rectangulaires

K, =0.5 et pour les impulsions cosinus délévation 0.5 < K, <1. Ainsi, pour les impulsions
rectangulaires, la largeur de bande de g (t)est de0.5/T, et la largeur de bande des(t) est de
1/T, .Comme la forme d’impulsion g (t)est fixe, la constellation de signaux pour I’amplitude

et la modulation de phase est définie sur la base du point de constellation

(S4:5,) €R%,i=1...,M . Lareprésentation complexe de la bande de base de S(t) est :
s(t)= iR{x(t) exp’® exp! 7} (1.5)

ou x(t)=s, (t)+ jsy (t)=(s,+ Js;.) 9(t). Le point de constellation est S, =(S,,S,, ) est appelé
le symbole associé aux log2M bit et T ceci est appelé le temps symbole. Le débit binaire de
cette modulation est de K bits par symbole ou R=1log, M /T, bits par seconde. Il existe trois

principaux types de modulation amplitude/phase :

* Modulation d’amplitude d’impulsion (MPAM) : informations codées en amplitude

uniquement.
» Saisie du décalage de phase (MPSK) : information encodée en phase uniquement.

* Modulation d’amplitude en quadrature (MQAM) : informations codées en amplitude et en

phase.

Le nombre de bits par symbole k =1og, M, la constellation de signaux (Sil,siz) eR’i=1..,M

et le choix de la forme d’impulsion g (t) détermine la conception de la modulation numérique.

L’amplitude et la modulation de phase sur une période de symbole donnée peuvent étre

générées a I’aide de la structure de modulation illustrée a la Figure 1.1. Notez que les fonctions
de base de cette figure ont une phase @, arbitraire associée & I’oscillateur de transmission. La

démodulation au cours de chaque période de symboles est effectuée a I’aide de la structure de
démodulation de la Figure 1.2. Généralement, le récepteur comprend des circuits

supplémentaires pour la récupération de la phase porteuse qui correspondent a la phase porteuse

gau recepteur e a la phase porteuse @, a I’émetteur, ce qui est appelé détection cohérente.




La synchronisation des récepteurs et la recupération de phase porteuse sont des opérations de
réception complexes qui peuvent étre trés difficiles dans des environnements sans fil. Nous

supposerons une récupération parfaite du porteur dans notre discussion sur MPAM, MPSK et

MQAM, et donc définir @ =, =0 pour leur analyse [4].

1.3.1 Modulation d’amplitude d’impulsion (MPAM)
Nous commencerons par examiner la forme la plus simple de modulation linéaire, MPAM

unidimensionnel, qui n’a pas de composant de quadrature (Siz =0). Pour MPAM toutes les

informations sont encodées dans I’amplitude du signal Ai. Le signal transmis sur un temps de

symbole est donné par :
s (t) :iR{Ag(t)expjz’”C‘} =Ag(t)cos(27ft),0<t<T 0 1/f  (1.6)

ou A =(2,-1-M)d,i=1,2,...,M définit la constellation du signal, paramétrée par la distance

d, qui est typiqguement une fonction de I’énergie du signal et g (t)est la forme d’impulsion

satisfaisant (1.3) et (1.4)

Direction générale en phase

Sit Filtre mise |sitg(t)
- en forme 1)
g(t)
Cos(2aft+do
Cos(2mft-+do) ®7
E—=s®
E
2
L sin(2fct-+do)
So Filtre mise | sig(t)
en forme (<)
(t)

Branche en quadrature

Figure 1.1. Modulateur d’amplitude et phase

La distance minimale entre les points de la constellation estd ; =min; ‘A —Aj‘: 2d .
L amplitude du signal transmis prend sur M des valeurs différentes, ce qui implique que chaque

impulsion transporte k= |ng M bits par symbole tempsTS. Au cours de chaque période de




symbole, le signal MPAM associé a la constellation de I’eénergie, Puisque la forme d’impulsion

doit satisfaire (1.3)>. Notez que I’énergie n’est pas la méme pour chaque signal est

5(t),i=1...M

Ts

Ey = [ A'g’(®)cos(27 ,t)dt= A’ (1.7)

o

Direction générale en phase
T,

@_w R=Sat
(~) cos(27f .1 +¢)
r(r)=s,(t)+n(r) -

- = /2

Findi-x ez,

—sin(27f .t +¢)
T,

T =55+,
- [s Y P

Branche en quadrature

Figure 1.2. Démodulateur d’amplitude/phase (cohérente : ¢=do)

La cartographie de la constellation est généralement effectuée par encodage gris, ou les
messages associés aux amplitudes de signal qui sont adjacentes les unes aux autres différent par
une valeur de bit, comme illustré a la Figure 1.3. Avec cette méthode d’encodage, si le bruit
fait que le processus de démodulation confonde un symbole avec un symbole adjacent (le type
d’erreur le plus probable), cela ne donne qu’une seule erreur de bit dans la séquence des bits K.
Les codes gris peuvent étre congus pour MPSK et des constellations MQAM carrées, mais pas

rectangulaires [4].

Les régions de décision Z; =1,...,M associées & I’amplitude d’impulsion A =(2,-1-M)d

pour M=4 et M=8 sont présentés a la Figure 1.4. Mathématiquement, pour tout M ces régions

de décision sont définies par :

(—oo,A+d),i:1
Z,=<(A-d,A+d),2<i<M-1
(A—d,oo),i:M




M=4, K=2

00 01 11 10
s e & e
2d
M=8, K=3
000 001 011 010 110 111 101 100
— 88— & ——&  — 0 — & — 80—
2d

Figure 1.3. Codage de Gray pour MPAM
D’aprés (1.4) nous voyons que la M-PAM n’a qu’une seule fonction de base :
¢ =9(t)cos(2xft) (1.8)

Ainsi, le démodulateur cohérent de la Figure 1.2 pour le M-PAM se réduit au démodulateur

illustré a la Figure 1.5, ou le dispositif multi seuil x a une région de décisions Z, et affiche la

séquence de bits correspondante M =m, {bl, bk} :

z, |z, [z, | z, z. =z z, | z,
Ay L A P Ay A, Ay Ag A7 Ag
———o o o ¢ 9 . .

Figure 1.4. Régions de décisions pour MPAM

Dispositif a pleusieurs seuils

M-2)d L

4(2?-_ N

©WT  |m=m,=bp, b,
O—I —
_Haf—
J ¥, B

cos(27f 1)

(M -2d

Figure 1.5. Démodulateur cohérent pour M-PAM




1.3.2 Modulation de Phase Shift Keying (M-PSK)

Pour MPSK toutes les informations sont encodées dans la phase du signal transmis. Ainsi, le
signal transmis plus d’un temps symbole est donné par :

5,(1) =R{ADexp> M expho<t<T,

c

i 27(i-1)
:Ag(t)cos_27rft+T} (L9)
= A, (t)cos %} cos2xz f t— A, (t)sin {%}sin 2 f t

Ainsi, les points ou symboles de la constellation (Sil, Siz) sont donnés par

5, = Aco{#}et 5, = Asin{#} pour i=1,..,M . La forme d’impulsion g(t)

o 2z(i-1) .
satisfait (1.3) et (1.4) ,et 6, :T’I =12,...M =2

Sont les différentes phases des points de la constellation des signaux qui transmettent les bits
d’information. La distance minimale entre les points de la constellation est d,,, = 2Asin (72'/ M )

, 0U A est typiquement une fonction du signal énergie. 2PSK est souvent appelé binaire PSK ou
BPSK, tandis que 4PSK est souvent appelé quadrature phase shift keying (QPSK), et est le
méme que MQAM avec M = 4 qui est défini ci-dessous.

Tous les signaux transmis possibles S, (t) ont I’énergie égale :
TS
Ey = [s7(t)dt=A? (1.10)
0

Notez que pour ¢ (t) :,/ZITs ; 0<t<T, c.-a-d. une impulsion rectangulaire, ce signal a une

enveloppe constante, contrairement aux autres techniques de modulation d’amplitude MPAM
et MQAM. Cependant, les impulsions rectangulaires sont spectralement inefficaces, et formes
d’impulsion plus efficaces font MPSK enveloppe non constante. Comme pour MPAM,
cartographie de la constellation est généralement fait par encodage gris, ou les messages
associées aux phases de signal qui sont adjacentes les unes aux autres différent par valeur d’un
bit, comme illustré a la Figure 1.6. Avec cette méthode de codage, confondre un symbole avec

un symbole adjacent ne cause qu’une erreur d’un seul bit.




Siz Siz

o M=8, K=3 -
M=4, K=2 * 01 ot
‘ ) D1ﬂ“.,"" “~..I‘DD1
1/ 00 1o/ ", 000
—¢ | Sit — " S,
110 9. _‘,."‘100

T10 T“”

Figure 1.6. Codage de gray pour M-PSK.

La Figure 1.7 montre les régions de décision Zi,i =1,..,M associées 8 MPSK pour M = 8. Si
nous représentons sont r = re’’ e ®? en coordonnées polaires alors ces régions de décision pour
n’importe quel M sont définies par

Z, ={re" :27(i-5)/M <0< 2z(i+5)/ M} (1.12)

De (1.4) nous voyons que MPSK a a la fois des composants en phase et en quadrature, et donc

le démodulateur cohérent est comme montré a la Figure 1.2. Pour le cas particulier de BPSK,
simplifientaZ, =(r:r>0)et Z, =(r:r <0). De plus, BPSK n’a qu’une seule fonction de base
¢1(t): g(t)cos(27r fct) et comme il n’y a qu’un seul bit transmis par les temps d’expiration

des symboles, le temps de bit T, =T;. Ainsi, Le démodulateur cohérent de la Figure 1.2 pour

BPSK est réduit au démodulateur illustré a la Figure 1.8 ; ou le dispositif de seuil correspond

a la moitié positive ou négative de la ligne réelle et affiche la valeur de bit correspondante. Nous

avons supposé dans cette figure que le message correspondant & une valeur de bit de 1, M =1,
est mappé & un point de constellation de S, = A et le message correspondant & une valeur de bit

de 0, M, =0 est mappé au point de constellation de S, =—A [4].

1.3.3 Modulation d’amplitude en quadrature MQAM

Pour MQAM, les bits d’information sont encodés a la fois dans I’amplitude et la phase du signal
transmis. Ainsi, alors que les deux MPAM et MPSK ont un degré de liberté dans lequel encoder

les bits d’information (amplitude ou phase), MQAM a deux degrés de liberté. En conséquence,

1




MQAM est plus spectralement et plus efficace que MPAM et MPSK, en ce qu’il peut encoder

le nombre de bits par symbole pour une énergie moyenne donnée. Le signal transmis est donné
par

5 =R{Aexp" g()exp ]
= A cos(6)g(t)cos(2x ft)— A sin(8)g(t)sin(2x f t) |

. Z..
‘ Z, Z4 L 3
Z, e |/ e Z
—o o~ ey e
Z1 Z6 . . 1
) ? ; zT "x.ZS

Figure 1.7. Régions de décision pour MPSK

Dispositif de seuil

g(Tb_I) —X—Fh 0 —

e =1

s, (t)+n(r),

z,ir>0|m=1ou0

z,r <0

|

cos(27f,t)

Figure 1.8. Démodulateur cohérent pour BPSK

Ou la forme d’impulsion g (t) satisfait (1.3) et (1.4). L’énergie dans S, (t)est :

E, = [ = A (1.13)

identique a celle du MPAM. La distance entre n’importe quelle paire de symboles dans la
constellation de signaux est :

d; =s _SjH:\/(Sil_Sjl)er(siz _512)2 (1.14)

Pour les constellations de signaux carrées, ou Syet S,prennent des valeurs de

(2i -1- L)d,i =1,2,..,L=2'", la distance minimale entre les points de signaux se réduit a




dmin =2d la méme que pour MPAM. En fait, MQAM avec des constellations carrées de taille

L? est équivalent a la modulation MPAM avec des constellations de taille L sur chacune des
composantes du signal en phase et en quadrature. Les constellations carrées communes sont

4QAM et 16QAM, qui sont illustrées a la Figure 1.9 Ces constellations carrées ont
M = 22" = L* points de constellation, qui sont utilisés pour envoyer 2| bits par symbole, ou |

bits par dimension. Il peut étre montré que la puissance moyenne d’une constellation de signal

carré avec | bits par dimension, S;, est proportionnelle a 4' /3, et il s’ensuit que la puissance

moyenne pour un bit de plus par dimension S,.; ®4S,. Ainsi, pour les constellations carrées, il
faut environ 6 dB de puissance supplémentaire pour envoyer 1 bit/dimension ou 2 bits/symbole

tout en maintenant la méme distance minimale entre les points de la constellation [4].

Les bons mappings de constellation peuvent étre difficiles a trouver pour les signaux QAM, en
particulier pour les formes de constellation irréguliéres. En particulier, il est difficile de trouver
une cartographie de code gris ou tous les symboles adjacents difféerent d’un seul bit. Les régions
de décision Zi,i =1,..,M , associées 8 MQAM pour M = 16. De (1.5) nous voyons que MQAM

a a la fois des composants en phase et en quadrature, et donc le démodulateur cohérent est
comme indiqué dans la Figure 1.2.

| u | |
@ @

] - - [
| | | |
o o
- - - -

® 4 0AM 16 QAM

Figure 1.9. Constellation de 4-QAM et 16-QAM
1.4  Modulation de fréquence

Dans le cas de la modulation de fréquence c’est la fréquence instantanée du signal modulé qui
peut prendre un certain nombre de valeurs associees aux états possibles de I’information a

transmettre. Le signal modulé en M-FSK s’écrira donc sous la forme




s.(t)=Acos(2zft+¢) (1.15)

i est I’index du message terrestre correspondant aux bits logM et ¢i est la phase associée au

carrier. La représentation de I’espace de signal est donc s (t) = zi s;¢,(t) ou s; = As(i-j)
et ¢, (t)= cos(27zfjt+¢j ) de sorte que les fonctions de base correspondent a des porteurs a

des fréquences différentes et qu’une seule de ces fonctions de base est transmise a chaque

période de symbole. L orthogonalité des fonctions de base nécessite une séparation minimale

entre différentes fréquences porteuses de Af =min; ‘ f, - fi‘ =0.5/T; .

Puisque la modulation de fréquence encode I’information dans la fréquence du signal, le signal
transmis S(t) a une enveloppe constante A. Comme le signal est une enveloppe constante, les

amplificateurs non linéaires peuvent étre utilisés avec une grande efficacité de puissance, et le
signal modulé est moins sensible a la distorsion d’amplitude introduite par le canal ou le
matériel. De telles discontinuités peuvent augmenter considérablement la bande passante du
signal. Ainsi, en pratique, on utilise un modulateur alternatif qui génere un signal modulé en

fréquence avec phase continue [4].

1.5 Modulation multi-porteuse

L’idée de base de la modulation multi-porteuse est de diviser le flux binaire transmis en de
nombreux sous-flux différents et envoyer ces sous-canaux sur de nombreux Sous-canaux
différents. Typiquement, les sous-canaux sont orthogonaux sous conditions de propagation
idéale. Le débit de données de chacune des sous-chaines est bien inférieur au débit total de
données, et la bande passante des sous-chaines correspondante est bien inférieure a la bande
passante totale du systéme. Le nombre de substrats est choisi pour s’assurer que chaque sous-
canal a une bande passante inférieure a la largeur de bande de cohérence du canal, de sorte que
les sous-canaux connaissent une décoloration relativement plate. Ainsi, I’ISI sur chaque sous-
canal est petit. Les sous-canaux de la modulation multi-porteuse n’ont pas besoin d’étre
contigus, de sorte qu’un grand bloc continu de spectre n’est pas nécessaire pour les
communications multi-porteuses a haut débit. Dans cette implémentation discrete, appelée
multiplexage de division de fréquence orthogonale (OFDM), I’ISI peut étre complétement
éliminée par I’utilisation d’un préfixe cyclique. La technique multi-porteuse peut étre mise en
ceuvre de multiples fagons, y compris le codage vectoriel [5] et le codage OFDM [6], qui sont

tous abordés dans ce chapitre. Ces techniques ont des différences subtiles, mais sont toutes




basées sur la méme prémisse de briser un canal a large bande en plusieurs canaux paralléles a

bande étroite au moyen d’une partition orthogonale de canal.

15.1 Mise en ceuvre discréte de Multi-porteuse

Bien que la modulation multi porteuse ait été inventée dans les années 1950, la plupart des
implémentations de systéemes a I’époque ont trouvé la demande de modulateurs et de
démodulateurs séparés pour chague sous-chaine tout simplement trop complexe. Cependant,
vingt ans plus tard, des implémentations simples et peu colteuses de la transformée de Fourier
discrete (DFT) et de la transformée de Fourier inverse (IDFT) ont été développées. Apres avoir
examiné les principes de base de la DFT, nous démontrons OFDM, qui utilise la DFT et I’IDFT

pour implémenter la modulation multi porteuse [4].

1.5.1.1 Orthogonal Frequency Division Multiplexing

La Figure 1.10 illustre la mise en ceuvre de la modulation multi-porteuse par I’OFDM. Le flux

de donnees d’entrée est modulé par un modulateur QAM, résultant en un flux de symboles

complexes X [0], X [1],..., X [N —1] .Ce flux de symboles est passé par un convertisseur série-

parallele, dont la sortie est un ensemble de N symboles QAM paralléles X [O] X [N —1]

correspondant aux symboles transmis sur chacun des sous-porteuse. Ainsi, la sortie des
symboles N du convertisseur série-paralléle sont les composants de fréquence discrets de la

sortie du modulateur OFDM 5(t).

X[0] =[0]
ajouter
X[1] x[1] | le prefixe
comvert- cych x(t
Ropr gk isew IFFT e DAl 0
. série vers comvert-
paralléle isseur . )
crie en cos(2mfr)
e .. ,{ paralléle
K1 k[N-1
émetteur
x[0] 0]
supprimer| 1 X[1]
e =[1] f:om.rert—
_ ot Ie isseur
s(t) Z(E) () FFT paralléle | x R bps
i~ - vers serig E
f isseur
série en
cos(27fr) paralléle N-1] o
récepteur

Figure 1.10. OFDM avec la mise en ceuvre IFFT/FFT




Afin de générers(t), ces composants de fréquence sont convertis en échantillons de temps en

exécutant une DFT inverse sur ces symboles N, qui est effective implémentée a I’aide de
I’algorithme IFFT. L’IFFT donne le symbole OFDM composé de la séquence

x[n]=x[0],...,x[N —1] de longueur N [4].

1.5.1.2 Représentation matricielle du OFDM

y[n]=%[n]*h[n]+Vv[n]Une autre analyse de I’OFDM est basée sur une représentation
matricielle du systéme, Considérez un canal temps-discret avec FIR h[n]; 0<n < 4, I’entrée
X[n],bruit v[n], etalasortie y[n]=X[n]*h[n]+Vv[n]sont les éléments n*™ de ces séquences

commeh, =hfn|, X =X|n[,v. =v|n|, la séquence de sortie de canal peut étre exprimée sous
n n n q

forme de matrice en utilisant cette notation comme suit :

__XN—l_
Yna ho hl h,u 0 0 : VNa
Yno2 _ 0 h0 h,u—l h,u 0 Xy Vo2
Y O A A A )
B/ _0 - 0 h - h h”_ : Yy |
h—#
Qui peut étre écrit sous forme plus compacte :
y=Hx+v (1.17)

Les symboles regus Y_;...Y_, sont supprimés parce qu’ils ont affectés par ISI dans le bloc de
données précédent et ne sont pas nécessaires pour récupérer I’entrée. Le préfixe cyclique est
représenté par les derniers symboles de X[n] X =Xy X =Xy g X, = Xy_,. ON peut ainsi

montrer que la représentation matricielle (12.22) est équivalente a la représentation suivante :




fy T h h
N-1 O ho
yN—Z :
. _ O
h2 3
Y
-0 _h1 2

Ou sous forme plus compacte :

h, 0 0]

hﬂ*1 h// 0 i XN -1 ]
s I Xyl
h, h., h | :

h,u—2 hy h | 0 |

h, 0 h]|

y=Hx+v

(1.18)

(1.19)

Le prefixe cyclique inséré permet de décrire le canal comme une matrice de convolution

circulaire H sur les N échantillons d’intérét, comme le montre ce modéle similaire. La matrice

H est N x N, il adonc une décomposition de valeur propre [4].

H=MAM"

(1.20)

OU ~ est une matrice diagonale de valeurs propres de H et M" est une matrice unitaire dont

les lignes comprennent les vecteurs propres de H .

Il est facile de montrer que I’opération DFT sur X[n] peut étre représentée par la multiplication

de la matrice. X =Qx

OUX =(X[0],..X[N-1])", x=(x[0],

1
1

1

27
_j2® _
PourW, =e N . Depuis :

1 WNN -1 WNZ( N —l)

W WZ WNN—l

N N

2
W’\ENfl) |

Q' =Q"

La DFT inverse peut étre représentée de la méme maniére que :

x=Q'X =Q"X

o X[N —1])T , et Q est une matrice N x N donnée par

(1.22)

(1.22)

(1.23)




Soit v un vecteur propre de H avec la valeur propre de A. Puis :

AV =Hv (1.24)

La matrice unitaire M"™ a des lignes qui sont les vecteurs propres de H , i.e. /Ilm,T + HmiT pour

i=0,1,.., N—1, 0u M désigne la i*™ ligne de M" .on peut également montrer par induction
que les lignes de la matrice Q de la DFT sont des vecteurs propres de H , ce qui implique que

Q=M"et Q" =M . Doncona:

Y =Qy
:Q[H~x+v}
=Q[ HQ" X +v]
=Q[MAM"Q X +v] (1.25)
—QM AM"QMX +QV
~M"M AM"MX +Qu
=AX+Qv

Ou, Parce que Q est unitaire, Vo = QV a la méme matrice d’autocorrélation de bruit que V, et

est donc encore généralement blanc et gaussien, avec la méme puissance de bruit. A la suite de
cette analyse matricielle, I’OFDM décompose un canal ISI en sous-canaux orthogonaux N en
ajoutant un préfixe cyclique et en utilisant I’IDFT/DFT, et la connaissance de la matrice H du

canal n’est pas requise pour cette décomposition [4].

1.6 Démodulateur cohérent et non cohérent

Il ne faudrait pas confondre la nomenclature du type de modulation avec le Principe utilisé dans
certains démodulateurs utilisant une reconstitution de la porteuse pour démoduler le signal recu.
Ainsi, on définit également une démodulation cohérente, pour laquelle le récepteur dispose de
la fréquence et de la phase instantanées en permanence, et une démodulation incohérente, pour

laquelle cette information n’est pas disponible.

1.6.1 Démodulateur cohérent

Il existe plusieurs facons de démoduler un signal FSK cohérent et le démodulateur basé sur
I’oscillateur contrdlé par tension est le plus populaire parmi eux. Le démodulateur cohérent

pour FSK peut également étre mis en ceuvre en utilisant un seul créateur, et son modele




d’équivalent temps discret est illustré a la Figure 1.11. Ici, le démodulateur nécessite les
informations de phase initiale (f,=f,= f)qui ont été utilisées pour générer le signal FSK

cohérent a Signal sur le transmetteur. Si cette information de phase n’est pas connue
précisement au récepteur, le démodulateur échoue completement. Afin d’éviter la récupération
de phase porteuse, un démodulateur non-cohérent peut étre utilisé pour démoduler un signal

cohérent FSK, mais il y a une pénalité de performance de taux d’erreur en le faisant [7].

£(t) ® Z(-J 1L =07 a

cos(27 fit+ @) —cos(27 fLr+ ¢)

Figure 1.11. Modele équivalent en temps discret pour la démodulation cohérente FSK

1.6.2 Démodulateur non cohérent

Le démodulateur FSK non réactif ne se soucie pas de I’information de phase initiale utilisee
comme émetteur, ce qui évite la nécessité de récupérer la phase porteuse au récepteur. Par
conséquent, le démodulateur non-cohérent est plus facile a construire et offre donc une
meilleure solution pour des applications pratiques. Le modele d’équivalent temps discret pour
un démodulateur non-cohérent a base de corrélateur/loi carrée est présenté a la Figure 1.12. Il
peut étre utilisé pour démoduler les signaux FSK cohérents et non cohérents [7].

K—D O L o O
cos(2m fif) @
QD O+ L O
—sin(27 f) @02+
l(t:] ® Z() L (), - -
cos(2m fif) @
QDO+ | O

—sin(27 f51)

Figure 1.12. Modéle équivalent en temps discret pour la démodulation non cohérent fondé sur la loi
carré pour la démodulation cohérent /non cohérent de signal FSK




1.7 Les canaux de transmission
1.7.1 AWGN

Le modeéle de canal le plus frequemment utilisé pour la simulation de transmissions numériques,
qui est aussi un des plus faciles a générer et a analyser, est le canal a bruit blanc additif gaussien
(AWGN). Ce bruit modelise a la fois les bruits d’origine interne (bruit thermique di aux
imperfections des équipements...) et le bruit d’origine externe (bruit d’antenne...). Ce modele
est toutefois plutdt associé a une transmission filaire, puisqu’il représente une transmission

quasi-parfaite de I’émetteur au récepteur. Le signal regu s’écrit alors sous la forme :
y(t)=x(t)+b(t) (1.26)

Ou b représente le canal AWGN caractérisé par un processus aléatoire gaussien de moyenne

nulle, de variance of (densité spectrale de puissance bilatérale N,/2):

-(y-x)?
y 1 207
= |= ex b 1.27
Perx ( Xj 27mb2 P ( )

Lorsqu’il s’agit d’un bruit b(t) qui s’ajoute au signal étudiée X(t), le rapport signal sur bruit est
le rapport de la puissance moyenne du signal y(t)et de la puissance moyenne du bruit b(t).
Ce rapport caractérise la performance du récepteur. Plus, il est grand, moins le bruit perturbe
le signal et les analyses qui en sont faites [2].

1.7.2 Modéle de canal a multi-trajets

Nous considérons que le canal subit des évanouissements lents, c’est-a-dire que la durée d’un
symbole est tres inférieure au temps de cohérence du canal, et que le signal recu ne varie donc
pas ou tres peu sur la durée d’un symbole. En tenant compte du bruit blanc additif gaussien, le

signal équivalent en bande de base regu a la sortie de ce canal & évanouissements lents

comportant N » trajets multiples s’exprime alors :
No-1

y(t)= nz:(;ans(t—rn)+b(t) (1.28)

Ou le bruit AWGN complexe est représenté parb(t), et d, et 7, caractérisent respectivement

I’atténuation complexe et le retard affectant chaque trajet [2].




1.7.2.1 Canal de Rayleigh

Ce canal modélisé un canal multi-trajets sans trajets directe la Figure 1.13 illustre le
comportement de ce type de ce canal.

D
I

Récepteur

Figure 1.13. Canal de Rayleigh

L’enveloppe du signal r(t)suit une distribution de Rayleigh :
r—
p(r)=—exp > ;r=0 (1.29)
O

Ou r est I’enveloppe du signal et o°sa variance [8].

1.7.2.2 Canal de Rice

C’est un modéle d’un canal multi-trajet avec la présence d’un trajet direct dominant. La Figure

1.14 illustre ce type de canal.

I @
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Récepteur

Figure 1.14. Canal de Rice

L’enveloppe du signal r(t) suit une distribution de Rice :




r _ﬂ A
p(t)=—exp 20 IO(—j;rZO,AZO (1.30)
O

2
(o2

Avec Io(.) ; la fonction de Bessel modifie de premiere espéce et d’ordre, A I’amplitude du

trajet directe et r I’enveloppe du signal.

La distribution de Rayleigh est un cas particulier de celle de Rice en y faisant A=0 [8].

1.7.3  Evanouissement (fading)

On a quatre types d’évanouissements. Deux sélectif en fréquence da a la dispersion temporelle
qui comporte les évanouissements plats et les évanouissements sélectifs en fréquence. Les deux
autres sont sélectifs en temps d au décalage Doppler qui comporte les évanouissements lents

et les évanouissements rapides [9].

1.7.3.1 Evanouissements plats
Le canal est considéré comme non sélectif en fréquence si la bande de cohérence du canal B,
est supérieure a la bande occupée par le signal Bs, et la dispersion temporelle Trms est inférieure

a la durée du symbole émis T . Dans ce cas, on peut considérer que le spectre de signal recu

est corrélé et que toutes les fréquences du spectre du signal subissent les mémes amplifications

ou atténuations.

1.7.3.2 Evanouissements sélectifs en fréquence

Le canal est considéré comme sélectif en fréquence lorsque la bande de cohérence du canal B,
est inférieure & la bande occupée par le signal B, et la dispersion temporelle 7gys est supérieure
a la durée du symbole émis T . Dans ce cas, on peut considérer que le spectre de signal regu
est décorrélé.

1.7.4 Modeéle de canal MIMO

Considérons un systtme MIMO avec N, émetteurs et N, récepteurs Figure 1.15. On suppose

ici que le canal de transmission est non-sélectif en temps et en fréquence, ainsi le trajet entre la
m'“™ antenne émettrice et la n“™ antenne réceptrice est représenté par le coefficient

d’atténuation complexe [2].
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Figure 1.15. Schéma d’un systéme de transmission MIMO

On appelle S (k) le signal transmis sur la m™™ antenne a I’instant k ; le symbole recu su la

nm s’écrit alors :
y, = ZN‘ h s, (k)+b, (k) (1.31)

Ou bn représente un bruit additif

En considérent I’ensemble des signaux recu simultanément, cette relation peut s’écrit sous

forme matricielle de dimension N, xN, :

y(k)=H,(k)+hby, (1.32)
Avec
h11 hNt—l
. . . T
H=| : . : ’y:(yl er) (1_33)
thl thNt
Par la suite on supposera que :
e Les symboles transmis sont de puissance unitaire
e Le bruit additif est blanc, gaussien, de moyenne nulle et de variance &
e Le bruit et les symboles sont décorréle, c’est-a-dire
(1.34)

E[ss" |=1,;E[sb"]=0
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1.8 Conclusion

Dans ce chapitre nous avons présenté les éléments nécessaires pour la description d’un systeme
de communication OFDM, et Les notions de base de la communication numérique, en partant
des éléments d’un systeme de transmission. Nous avons également examiné les techniques de
base de modulation numerique telles qu’ASK PSK et FSK et multi-porteuse, et Les différents

modeles mathématiques des canaux de transmission.
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Chapitre 2

Les principes de I’estimation du canal

2.1 Introduction

Dans ce chapitre, nous étudierons I’estimation basée sur les techniques LS (pour Least Squares
ou moindres carrés) et MMSE (pour minimum mean square error ou erreur quadratique
moyenne minimale). La technique MMSE offre les meilleures performances par rapport a la

technique LS, mais au détriment d’une augmentation de la complexité.

Le techniques LS et MMSE sont des techniques supervisées, c.-a-d. basées sur I’insertion
périodique des signaux dits pilotes soit au niveau de toutes les sous porteuses (type bloc), ou
bien a I’intérieur d’un méme symbole OFDM (type peigne).

Finalement, notons que les outils d’évaluation et de comparaison des différents estimateurs sont
bases sur les criteres MSE (Mean Square Error) et BER (Bit Error Rate). Le premier critére
s’intéresse a la comparaison du canal estimé avec le canal réel utilisé, tandis que le deuxiéme

critere mesure la qualité de transmission apres I’utilisation de chacun des estimateurs.

2.2 L’estimation de canal

Dans un systeme OFDM, I’émetteur module la séquence de bits de message en symboles
PSK/QAM, convertit les symboles en signaux de domaine temporel a I’aide d’IFFT on et les
envoie via un canal (sans fil). Le signal recu est généralement déformé par les caractéristiques
du canal. En Ce qui concerne les transferts, ils doivent étre indexés et compensés dans le
récepteur [10-11].

Chaque sous-canal peut étre considéré comme un canal indépendant, tant qu’il n’y a pas
d’interférence inter-porteuse (ICI), préservant ainsi I’orthogonalité entre les sous-porteuses.
Chaque composant de sous-porteuse du signal recu peut étre décrit comme le produit du signal
envoyé et de la réponse de fréquence de canal au niveau de sous-porteuse grace a
I’orthogonalité. En prédisant la réponse du canal pour chaque sous-porteuse, le signal envoyé

peut étre reconstruit. En général, on peut estimer le canal en utilisant diverses techniques
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d’interpolation pour estimer la réponse du canal des sous-porteuse entre les tonalités pilotes a
I’aide d’un préambule ou de symboles pilotes connus a la fois de I’émetteur et du récepteur, En
géneral, I’estimation des canaux peut étre effectuée a I’aide d’un signal de données ou d’un
signal d’entrainement, ou les deux. Afin de choisir la technique d’estimation de canal pour le
systeme OFDM a I’étude, de nombreuses caractéristiques différentes des mises en ceuvre, y
compris la performance nécessaire, le colt de calcul et la variation de temps du canal, doivent

étre prises en compte.

2.3 Techniques d’estimation

Parmi le grand nombre de méthode d’estimation de canal, on s’intéresse ici aux techniques dites
semi-aveugles, effectuées dans le domaine fréquentiel [7].

2.3.1 Les pilotes

On appelle les méthodes semi-aveugles, ou assistées par pilotes celles qui utilisent des porteuses
dites "pilote” pour effectuer I’estimation. Les pilotes sont des porteuses dont le gain, la phase

et la position dans la trame OFDM sont connus de I’émetteur et du récepteur.

Le motif des pilotes dans la trame OFDM dépend de la sélectivité du canal. Ainsi, pour un canal
tres sélectif en fréquence mais pas en temps, on utilisera un préambule dans le domaine
fréquentiel, ou chaque sous porteuse d’un symbole OFDM donne est dédie a I’estimation. C’est
le theme utilisé quand on considére un canal quasi-statique. Pour un canal moyennement sélectif
en fréguence, mais trés sélectif en temps, on utilisera plutét un préambule dans le domaine
temporel, ou sures fréquence sont exclusivement dédiées a I’estimation de canal. Pour chaque
symbole OFDM. La Figure 2.1 illustre ces deux dispositions: les porteuses Pilotes sont en noir
et les porteuses d’information en blanc. on remarque, sur la Figure 2.1 (b), que si le canal est
connu au niveau des Pilotes, une interpolation sera nécessaire pour estimer la réponse
fréquentielle du canal sur tout le réseau temps-fréquence. Certains méthodes d’estimations vont

étre abordées par la Suite [7].
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(a) Prémabule dans le domaine fréquenciel (b) Prémabule dans le domaine temporel

Figure 2.1. Deux motifs possibles de disposition des pilotes
2.3.2 Structure pilote

On a trois types de structures pilotes sont examinés selon la disposition des pilotes: le type de

bloc, le type de peigne et le type de treillis [12-13].

2.3.2.1 Type de bloc

La Figure 2.2 illustre un type de dispositif de pilote en bloc. Les signaux OFDM avec des
pilotes a tous les sous-porteuse (appelés symboles pilotes dans le présent document) sont
transmis périodiquement pour I’estimation des canaux. A I’aide de ces pilotes, une interpolation

du domaine temporel est effectuée pour estimer.

Fréquece | o mbole OFDM St
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@0 0/00@0000e000000000
@00/00@0000e0000e0000
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@0 0[0[0e 0000000080000
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@0 00[0800000000080000
©00[0j0000000000000000
»Temps

Figure 2.2. Dispositif pilote de type bloc




Le long canal de I’axe du temps. Laissez S, indiquer la durée de symboles du pilote dans le
temps. Afin de suivre les caractéristiques des canaux qui varient dans le temps, les symboles
pilotes doivent étre placés aussi souvent que le temps de cohérence. Comme le temps de

cohérence est donné sous une forme inverse de la fréquence Doppler fDoppler dans le canal, la

période du symbole pilote doit satisfaire a I’inégalité suivante:

Ssl

f

(2.1)

Doppler

La disposition du pilote de type bloc convient aux canaux a sélection de fréquence, car les
tonalités pilotes sont introduites dans tous les sous-porteuse de symboles pilotes avec une
période dans le temps. Cependant, pour les canaux qui s’estompent rapidement, la réduction du
temps de symbole du pilote peut entrainer une surcharge trop importante pour suivre la variation
du canal [17].

2.3.2.2 Type de peigne

La Figure 2.3 illustre la disposition du pilote de type peigne. Dans ce type, chaque symbole
OFDM a des tonalités pilotes sur les sous-porteuse situés périodiquement, qui sont utilisés pour

une interpolation de domaine de fréquence pour estimer le long canal de I’axe de fréquence.
Que S; soit la période des tonalités pilotes en fréquence. Les symboles pilotes doivent étre

placés aussi souvent que la bande passante cohérente afin de suivre les caractéristiques des

canaux sélectifs en fréquence. Comme la largeur de bande de cohérence est déterminée par un
inverse de la plus grande propagation de retard 0, , la période de symbole pilote doit satisfaire

a I’inégalité suivante:
1
S, <— (2.2)
Jmax

Contrairement a la disposition pilote de type bloc, la disposition pilote de type peigne convient

aux canaux a evanouissement rapide, mais pas aux canaux selectifs en fréquence.
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Figure 2.3. Dispositif pilote de type peigne
2.3.2.3 Type de treillis

La Figure 2.4 illustre la disposition des pilotes de type treillis. Dans ce type, des sons pilotes
sont insérés le long des axes de temps et de fréquence avec des périodes donneées. Les tonalités

pilotes dispersées dans les deux axes de temps et de fréquence facilitent les interpolations de
temps/domaine de fréquence pour I’estimation de canal. Soit St et S; représentent

respectivement les périodes de symboles pilotes dans le temps et la fréquence. Afin de suivre
les caractéristiques des canaux a variation temporelle et a sélection de fréquence, la disposition
du symbole du pilote doit satisfaire aux équations (2.1) et (2.2), de sorte que:

1
S, SL,and, S, <—

O,

Doppler max

Ou fDopp,er et O, 0désignent respectivement I’étalement Doppler et I’étalement du délai

maximum.
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Figure 2.4. Dispositif pilote de type treillis
2.4 Estimation de canal a base des symboles d’apprentissage

Pour I’estimation des canaux, des symboles de formation peuvent étre utilisés, et ils
fonctionnent généralement bien. Cependant, le colt des symboles de formation tels que le
préambule ou les tonalités du pilote qui doivent étre fournis en plus des symboles de données
réduit leur efficacité de transmission. Les techniques des moindres carrés (LS) et de I’erreur
quadratique moyenne minimale (MMSE) sont largement utilisées pour I’estimation des canaux
lorsque des symboles de formation sont disponibles [14,15,13,16]. Nous supposons que tous
les sous-porteuse sont orthogonaux (c.-a-d., sans ICI). Ensuite, les symboles d’entrainement

pour les sous-porteuse N peuvent étre représentés par la matrice diagonale suivante:

X[o] o - 0
«_| 0 X[o] : 23)
: .0 '
0 0 X[N-1]

ou X[K]indique une tonalité pilote a la sous-porteuse k**, avec E{X[K]}=0 et

var{X [k]} =02,k=0,12,...,N —1.Notez que X est donné par une matrice diagonale, puisque

nous supposons que tous les sous-porteuse sont orthogonaux. Etant donné que le gain de canal
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est H [k] pour chaque sous-porteuse k, le signal d’apprentissage recu Y [k] peut étre représenté

comme suit
Y[O] X[o] o - 0 H 0] Z[0]
Y[1] 0 X[ : H[1] Z[1]
L “0 2 M (2.4)
Y [N -1] 0 -+ 0 X[N-1]||H[N-1]| |Z[N-1]
=XH+Z

ou H est un vecteur de canal donné par H =[ H[0],H[1],...H [N —1]]T est un vecteur de
bruit donné par z =[ z[0],z[1],....Z[N —1]] avec E{Z[k]}=0et var{Z [k]} =o7,

k=0,12,...,N —1. Dans la suite de la discussion, laissons H désigner I’estimation du canal H.

2.4.1 Estimation LS

La méthode d’estimation du canal par les moindres carrés (LS), minimise la fonction de colt
suivante en trouvant ’estimation du canal H , définit comme la norme carrée de la diff érence
entre le vecteur du signal recu Y et le produit du vecteur de signal émis X par une matrice

diagonale H dont les coefficients sont & optimiser:

2

.WH) 4h—xﬁ

~\H A
=(Y=XH) (Y -xH) (2.5)
=YHY YR XH —H"XM"Y + H" X" XH
Ou I’indice H désigne la matrice transposée conjuguée et le chapeau I’estimation.

Posons la dérivée par rapport a de la fonction co(t a zéro H :

a3 (H)

" =-2(X"Y) +2(X"xH)=0 (2.6)

Soit H =Y /X

ona X"XH = X"y, ce qui donne la solution a I’estimation du canal LS comme suit

Hi =(X"X) X"y =Xty (2.7)

On notons que chaque composante de I’estimation du canal I-AILs par FILS [k] k=012--,N-1.
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Puisque X est suppose étre diagonal en raison de la condition sans ICI, LS I’estimation du

A

canal H ¢ peut étre écrite pour chaque sous-porteuse comme suit

Hi[k]=—+=2, k=012--,N-1 (2.8)

(
(x72)' (xz)] (29)

Notez que le MSE dans I’équation (2.9) est inversement proportionnel au rapport signal a bruit,
SNR :aﬁ/af , ce qui implique que le MSE peut étre sujet a une augmentation du bruit, en

particulier lorsque le canal est dans un zéro profond. Toutefois, la méthode LS a été largement

utilisée pour I’estimation de canal en raison de sa simplicité [17].

2.4.2 Estimateur MMSE

L estimateur linéaire a erreur quadratique moyenne minimale (MMSE) minimise I’erreur

quadratique moyenne entre le canal réel et estimé
J(H):E{||e||2}=E{HH—HHZ} (2.10)

On Considérons la solution LS de I’équation (2.7), FILS =X 0 H En utilisant la matrice de

poids W, défine H [JwWH , qui correspond a I’estimation MMSE. En se référant a la Figure
2.5, MSE de I’estimation du canal

H >
T
b4 4- » H=W_H

poids

Figure 2.5. Estimation du canal MMSE
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Ensuite, la méthode d’estimation du canal MMSE finds une meilleure estimation (linéaire) en
termes de W de telle sorte que MSE dans I’équation (2.10) soit minimisée. Le principe

d’orthogonalité stipule que le vecteur d’erreur d’estimation e = H — H est orthogonal a H ,

tel que
EfeH"} =E{(H-H)H"}
= E{(H-wH)H"} (211
= E{HH"}-WE {HH"|
=R, ~WRy; =0
Théoreme :

La transformation linéaire L[] est I’estimation de I’erreur quadratiqgue moyenne minimale si

et seulement si P’erreur £(t) est orthogonale a () Y (&) pour £ <|t,t, |[18].

Ou Ry est la matrice de corrélation croisée de N x N matrices A et B c’est-a-dire
(Rus =E[AB" ]), et H est I’estimation du canal LS donnée par

H=X7Y=H+X"Z (2.12)
En résolvant I’équation (2.11) pour W, on obtient

W=R R (2.13)

Ou Ry, est la matrice d’autocorrélation de H donnée par

—E{(H+Xx"Z)(H +x-1z)“}
(2.14)

{
{
=E{HHH +X7ZH 4 HZH (X 2) +x-lzzH(x-1)”}
~E{HH"}+E[xZ2" (x )]

{

Et R,; est la matrice de corrélation croisée entre le vecteur de canal réel et le vecteur

d’estimation de canal temporaire dans le domaine de fréquence. En utilisant I’équation (2.14),

I’estimation du canal MMSE se présente comme suit
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RLH

HH ' YHH

H =WwH =R
o? < (2.15)
=&4mm;ﬂJH

X

Les éléments de R,; et r,, dans I’équation (2.15) sont
E{h,h,}=E{h,hi }=r [k—kTr[1-1] (2.16)
Ou k et I désignent respectivement I’indice de sous-porteuse (domaine fréquentiel) et I’indice
du symbole OFDM (domaine temporel). Notons que, la fonction d’autocorrélation est factorisée
en deux fonctions séparées, en temps et en fréquence, K[l]et r,[k], respectivement. Cette

hypothése est généralement justifiée dans des situations pratiques car le plus souvent
I’étalement par trajets multiples ne dépend que de la description du diffuseur, alors que la
variation Doppler de I’évanouissement dépend généralement du mouvement relatif entre
I’émetteur et le récepteur [19].

Pour dériver I’équation (2.16), on suppose que ¢(T—At) peut étre factorisé en
(7. At)=Q(r)D(At) (2.17)
ou d(At) est une fonction qui décrit la variation Doppler du canal de communication.

Un exemple de a(at) est®(At)=J,(274,,At), ot Agest la fréquence Doppler

maximale.Cette expression de d(At) est bien connue dans la modélisation de la variation
Doppler dans les communications terrestres-mobiles [20].

Dans un canal multi-trajets avec un PDP (Power Delay Profile) décrit par un exponentielle

décroissant, la corrélation dans le domaine fréquentiel, , est donnée par :

1
kl=
gy 1+ j2rr, KAF

(2.18)

ou Af =]/Tsub est I’espacement des sous-porteuses pour la longueur d’intervalle FFT de T,
Parallélement,pour un canal a évanouissement avec la frequence Doppler maximale fmax et le

spectre de Jake, la corrélation dans le domaine temporel I, [I] est donnée comme suit

1= 30 (27 e Ty (2.19)

MMSE est plus complexe que LS mais donne des meilleures performances par rapport a

I’estimateur LS, particulierement dans le cas de faibles rapports signal sur bruit (SNR) .
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L’inconvénient principal de cet estimateur est qu’il exige un volume de calcul tres important

du fait de I’inversion de matrice chaque fois que la matrice X change [17].

OuT, -7, +T, OU Ig estladurée de Pintervalle de garde et J;(X) est le premier terme de

la fonction de Bessel d’ordre 0 Notez que I,[0]=J,(0)=1, ce qui implique que la corrélation

dans le domaine temporel pour le méme symbole OFDM est I’unité.

Pour estimer le canal pour les symboles de données, les sous-porteuses pilotes doivent étre
interpolées . Les méthodes d’interpolation les plus courantes sont I’interpolation linéaire,

I’interpolation polynomiale du second ordre et I’interpolation par spline cubique [21,22,23].

2.5 L’interpolation

Dans I’estimation de canal basée sur le deuxiéme et troisieme cas d’arrangement des pilotes,
une technique efficace d’interpolation est nécessaire afin d’estimer le canal aux sous-porteuses

de données en utilisant I’information sur le canal aux sous-porteuses pilotes.

La méthode d’estimation LS permet d’obtenir la réponse fréquentielle (bruitée) sur les porteuses
pilote. Toutefois, il est nécessaire, dans la plupart des cas, d’effectuer une interpolation pour
estimer le canal sur tout le réseau temps-fréquence. Notons d’abord que, I’estimateur LMMSE
est un filtre de Wiener, donc un filtre interpolateur par nature. Pour plus de détail sur ce point,

le lecteur est invité a se référer au chapitre 7 de la référence [17].

L’interpolation est utilisée pour estimer le canal aux sous-porteuses de données, ou le vecteur
H ® de longueur H o est interpolé pour donner un vecteur H de longueur N, (Np =N/K, )

Les méthodes de I’interpolation sont récapitulées dans ce qui suit [24].

2.5.1 Interpolation linéaire
La méthode LI utilisée pour estimer le canal aux sous-porteuses de données entre deux sous-

porteuses pilotes H "et H P, est donnée par

p
AL L 5E (2.20)
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Figure 2.6. Interpolation linéaire
2.5.2 Interpolation du second ordre

La méthode SOI s’exécute mieux que la méthode linéaire. L’estimation du canal aux sous-
porteuses de données est obtenue par la combinaison linéaire des trois estimations des sous-

porteuses pilotes adjacent. L estimation par I’interpolation de second ordre est donnée par:

N A~

Hoga =CHR +6HE +e,HY, (2.21)
Avec:

c,=a(a-1)/2

c, =—a(a-Y(a+1)
c,=a(a+1)/2
a=I1/N

2.5.3 Interpolation par splines cubiques

Dans I’algorithme CSI, la fonction de transfert de chaque sous-porteuse est
approchée par un polyndme de troisiéme ordre par rapport. L’estimation est faite par
I’obtention de coefficients de polynémes en utilisant quatre sous-porteuse pilotes

adjacentes et leurs dérivés du second ordre.

2.6 Egalisation

Aprés estimation de la réponse impulsionnelle du canal, nous tournons maintenant notre
attention vers I’égalisation des blocs de données recus. Les sous-porteuses regues dans le bloc
de données OFDM souffrent d’une distorsion sur leur amplitude et d’un décalage en leurs
phases. Ceci est due au coefficients complexes multiplicatifs de canal de chagque sous-porteuse.
L’égalisation peut étre réalisée afin de combattre les eff ets multiplicatifs introduits par le canal
(souvent multi-trajets) sur les sous-porteuses des symboles OFDM. Nous considérons deux

méthodes d’égalisation; I’égalisation dans le domaine temporelle et I’égalisation dans le
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domaine fréquentiel. Cette operation peut ainsi étre réalisee simplement dans le domaine
fréquentiel, en multipliant I’échantillon recu sur chaque sous-porteuse par un scalaire complexe
[25].

2.7 MSE

L’erreur quadratique moyenne (MSE) vous indique a quel point une droite de régression est
proche d’un ensemble de points. Pour ce faire, il prend les distances entre les points et la droite
de régression (ces distances sont les « erreurs ») et les met au carré. L’équerrage est nécessaire
pour éliminer tout signe négatif. Cela donne également plus de poids aux différences plus
importantes. C’est ce qu’on appelle I’erreur quadratique moyenne car on cherche toujours a
trouver la moyenne d’un ensemble d’erreurs. Plus la MSE est faible, meilleures sont les

prévisions [26] .

28 BER

Le BER est un paramétre qui donne une excellente indication des performances d’une liaison
de données telle qu’un systeme radio ou a fibre optique. Le nombre d’erreurs qui se produisent
est I’un des parametres clés de toute liaison de données. Le nombre d’erreurs qui se produisent,
le taux d’erreur sur les bits, est un paramétre clé. La connaissance du TEB permet également
d’ajuster d’autres caractéristiques de la liaison, telles que la puissance, la largeur de bande, etc,
E
le TEB en fonction de —2 . afin d’obtenir les performances requises. Le test du taux d’erreur
0
sur les bits (BER) est une méthode puissante pour tester de bout en bout les systemes de

transmission numeérique.

Si le BER est trop élevé, les performances du systeme se dégraderont considérablement. S’il
reste dans les limites, le systéme fonctionnera de maniere satisfaisante. Ce signal bruyant
devient alors I’entrée du récepteur. Le récepteur démodule le signal, produisant une séquence
de bits récupérés [27].

_ Nombre de bits erronés
Nombre de bits total transmis

BER (2.22)

2.9 conclusion

Nous avons passé en revue dans ce chapitre deux méthodes pour I’estimation de canal a savoir

les algorithmes LS et LMMSE. L’estimateur LMMSE s’exécute mieux que I’estimateur basé
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sur le critere a moindres carrés (LS) mais sa complexité de calcul est I’un des inconvenients
principaux pour des implémentations pratiques, nous avons ensuite présenté les différents types
des disposition des symboles pilotes dans la grille temps-fréquence permettant d’estimer le

canal de transmission afin de faire I’égalisation.
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Chapitre 3

Carte URSP 2920

3.1 Introduction

Les différents systtmes de communication sans fil peuvent étre implémentés sur des
plateformes matérielles en utilisant une radio logicielle ou SDR, pour Software Defined Radio.
Une radio logicielle est un récepteur et éventuellement émetteur radio réalisés principalement
par logiciel et dans une moindre mesure par matériel. On peut donner également d’autres
definitions pour avoir une idée plus précise sur le SDR. La definition suivante nous a parait
suffisante pour fournir une idée claire sur un SDR. La référence est le site internet, radio-

amateur-wiki [28].

Un SDR est essentiellement un ordinateur (c.-a-d. software ou logiciel, comme LabVIEW) relié
a un terminal RF (c.-a-d. hardware ou materiel, comme la NI-USRP 2920) qui remplit les

fonctions habituelles de détection et de transmission de signaux radio.

Le composant physique clé est le convertisseur analogique-numérique (ADC, Analog-to-
Digital Converter) qui relie le terminal RF a I'ordinateur. Le traitement de la sortie numérique

du ADC est effectué par CPU ou processeur. Cela présente un certain nombre d’avantages:

e Le besoin de matériel spécialisé (un générateur de signaux, par exemple) est
considérablement réduit (le logiciel remplace le maétriel pour réaliser la plupart des
fonctions).

e De nouvelles fonctions peuvent étre ajoutées a la radio en modifiant ou en ajoutant au
logiciel (Modulation Toolkit de LabVIEW, par exemple, et aussi les dizaines de

packages disponible a ajouter).

Dans ce chapitre, une étude sur I’implémentation d’un systeme d’émission et de réception de
type OFDM sera présentée en utilisant le logiciel LabVIEW, qui va servir a générer le signal
OFDM, cette étude necessite aussi la disposition des cartes USRP pour la transmission et la
réception du signal, afin de réaliser une étude comparative entre la simulation et la pratique.

Pratiquement, nous avons besoin de, au moins, deux cartes. L’une pour I’émission et 1’autre
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pour la reception. Bien évidemment, si on souhaite faire une transmission MIMO 4x4, 8x8. etc,

il faut ajouter d’autres cartes.

Install antenna on

RX1 TXI1 port
7 NATIONAL o <2 %
"msmumzms i @ ! \@, i B

g 6V = 3A

OO0 - (W

“oe
LA N J

Connect Gb Ethernet
cable to a host PC

Connect power

Figure 3.1. Panneau frontal de I’USRP

3.2  Principes fondamentaux de la radio logicielle et des systémes de communication
numérique

Cette section passe en revue les concepts fondamentaux de la radio logicielle. Un systéme de
communication numérique typique comprend un émetteur, un récepteur et un canal de
communication. La Figure 3.2 illustre les composants généraux d’un systéme de
communication numérique. L’émetteur, représenté par les blocs de la rangée supérieure,
contient des blocs pour le codage de la source et du canal, la modulation, la simulation des
dégradations du signal dans le monde réel et la conversion ascendante. Le récepteur, qui
comprend les blocs de la rangée inférieure, comporte des blocs pour la conversion descendante,
le filtrage adapté, I’égalisation, la démodulation, le décodage de canal et le décodage de source
[29].
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Upconversion

Source Coding
Channel Coding
Modulation

Channel

L Bits|

Downconversion

Demodulation

Source Decoding
Channel Decoding

Figure 3.2. Schéma fonctionnel d’un systéme de communication numérique

3.3 Carte USRP 2920

Le carte NI USRP 2920 (National Instrument Universal Software Radio Peripheral 2920) se
connecte a un PC hdte pour agir comme un SDR. Les signaux entrants connectés au connecteur
SMA (SubMiniature version A) standard sont mélangés a I’aide d’un récepteur a conversion
directe (DCR) en composants 1/Q de bande de base, qui sont échantillonnés par un convertisseur

analogique-numérique (ADC) a 2 canaux, 100 MS/s et 14 bits.

Les données I/Q numérisées suivent des chemins paralléles a travers un processus de conversion
numérique descendante (DDC) qui mélange, filtre et décime le signal d’entrée de 100 MS/s a
un taux spécifié par I’utilisateur. Les échantillons convertis, lorsqu’ils sont représentés sous
forme de nombres de 32 bits (16 bits chacun pour | et Q), sont transmis a I’ordinateur hote a

une vitesse pouvant atteindre 20 M-échantillons/s via une connexion Gigabit Ethernet standard.

Pour la transmission, les échantillons de signaux 1/Q en bande de base sont synthétisés par
I’ordinateur hote et transmis a I’USRP-2920 a une vitesse pouvant atteindre 20 MS/s sur Gigabit
Ethernet lorsqu’ils sont représentés avec 32 bits (16 bits chacun pour les composantes | et Q).
Le matériel de I’'USRP interpole le signal entrant a 400 MS/s a I’aide d’un processus de
conversion numeérique ascendante (DUC), puis convertit le signal en analogique avec un
convertisseur numerique-analogique (CNA) 16 bits a double canal. Le signal analogique

résultant est ensuite mélangé a la fréquence porteuse spécifiée.
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Un mode 8 bits disponible, dans lequel 16 bits au total sont utilises pour représenter les valeurs
| et Q d’un échantillon converti en aval ou d’un échantillon a convertir en amont, peut permettre
un taux de transfert allant jusqu’a 40 MS/s sur la connexion Gigabit Ethernet entre le PC héte
et PUSRP.

Low Pass
Filter

RX1 RF gﬂx ® == |—<DAC |<—| 4 osp |¢ +—
Tx1  Switch P 20 MHz LPF 400MS/s - %
TX @‘_'ho\.— <_@7 % Low Pass H % ’@_
Filter 5
><<—|,—\"’“—",|—<DAC>-Q—IfOSPI1— < |
20 MHz LPF 400Ms/s 3 |,
E
FLL L% Low Pass % @
Filter
—(X) Rz |—{anc {yosp |»
RX2 20 MHz LPF 100MS/s
HX %_'*\o__’[>_.l>_ % Low Pass é '—E
RF Low Noise  Drive Filter S
Switch Amp  Amp »(X)—~=|—{anc [yosp|»{
20 MHz LPF 100MS/s
PLL | Rco -

Analog RF Transceiver Fixed Function FPGA PC

Figure 3.3. Schéma fonctionnel de I’'USRP

3.4 Roble dePordinateur dans la SDR

Un systéme de radio logicielle est un systeme de communication radio dans lequel certains
composants matériels sont mis en ceuvre dans un logiciel. Ces composants matériels
comprennent des filtres, des amplificateurs, des modulateurs et des démodulateurs. Comme ces
composants sont définis dans le logiciel, vous pouvez ajuster un systeme radio défini par
logiciel en fonction des besoins sans apporter de modifications matérielles importantes. Comme
les ordinateurs d’aujourd’hui peuvent contenir des processeurs tres rapides et des interfaces a
haut débit, nous pouvons tirer parti de ces capacités pour notre radio définie par logiciel en les

implémentant rapidement sur un ordinateur, a I’aide de LabVIEW.

3.5 Installation de logiciel

Pour acquérir des données a partir de I’USRP, vous devez d’abord installer un environnement

de développement logiciel, puis le pilote matériel.
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3.5.1 Environnement de développement : NI LabVIEW

L’environnement de développement facilite I’interaction entre I’ordinateur et I’ utilisateur pour
I’acquisition, le traitement, I’analyse et la présentation des données de mesure. Il s’agit soit
d’une application préconstruite avec des fonctionnalités prédéfinies, soit d’un environnement
de programmation permettant de créer des applications avec des fonctionnalités personnalisées.
Les applications personnalisées sont souvent utilisées pour automatiser plusieurs fonctions d’un
appareil, exécuter des algorithmes de traitement du signal et afficher des interfaces utilisateur

personnalisées.

Le principal environnement de développement de NI-USRP est NI LabVIEW. LabVIEW est
un langage de programmation graphique qui abstrait les complexités de bas niveau de la
programmation textuelle en un langage visuel que les scientifiques et les ingénieurs utilisent
dans le monde entier pour acquérir, analyser, traiter et présenter des données dans le méme

environnement.

3.5.2 Pilote matériel : NI-USRP

Le logiciel pilote permet au logiciel d’application d’interagir avec un périphérique. Il simplifie
la communication avec le péeriphérigue en faisant abstraction des commandes matérielles de bas
niveau et de la programmation au niveau des registres. En général, le logiciel pilote expose une
interface de programmation d’application (API) qui est utilisée dans un environnement de

programmation pour créer un logiciel d’application.

Le pilote matériel de I’'USRP est NI-USRP. Le pilote USRP est fourni avec des exemples de
programmes LabVIEW et des fichiers d’aide pour vous aider a démarrer.

3.6 Pilote LabVIEW NI-USRP

Une fois installé, le pilote matériel NI USRP installe automatiquement des programmes
d’exemple, des fichiers d’aide et des fonctions.

3.6.1 Programmes d’exemple de NI-USRP

Pour trouver des fichiers d’exemple pour I’utilisation du pilote USRP dans LabVIEW, allez

dans le menu Démarrer " Tous les programmes " National Instruments " NI-USRP " Exemples
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3.6.2 Fichiers d’aide de NI-USRP

Il existe deux formes d’aide proposées dans I’environnement de développement LabVIEW :

L’aide contextuelle et I’aide détaillée.

3.6.2.1 Aide contextuelle

La fenétre d’aide contextuelle affiche des informations de base sur les objets LabVIEW lorsque
vous déplacez le curseur sur chaque objet. Pour basculer I’affichage de la fenétre d’aide

contextuelle, sélectionnez Aide " Afficher I’aide contextuelle ou appuyez sur <Ctrl-H>.

Lorsque vous déplacez le curseur sur les objets de la face avant et du schéma-bloc, la fenétre
d’aide contextuelle affiche I’icone des subVIs des fonctions, des constantes, des controles et
des indicateurs, avec les fils attachés a chaque borne. Lorsque vous déplacez le curseur sur les
options des boites de dialogue, la fenétre d’aide contextuelle affiche la description de ces

options.

Context Help (2]

-~

NI MApro.lvlib:Digital FIR Filter.vi
signal in ! signal out
; filter information
error in (no error)

|-
FIR filter specifications — koo
optional FIR filter specifi...

Filters signals in either single or multiple waveforms. If you are
filtering multiple waveforms, the VI maintains separate filter
states for each waveform. The data types you wire to the signal
in and FIR filter specifications inputs determine the
polymorphic instance to use.

Detailed help

Figure 3.4. L aide contextuelle de LabVIEW

Si une rubrique d’aide détaillée correspondante existe pour un objet que la fenétre d’aide
contextuelle decrit, un lien bleu d’aide détaillée apparait dans la fenétre d’aide contextuelle
comma le monter dans la Figure 3.4. Cliquez sur le lien ou le bouton pour afficher I’aide

LabVIEW et obtenir plus d’informations sur I’objet.




3.6.2.2 Aide détaillée (LabVIEW Help)

L’aide LabVIEW est la meilleure source d’informations détaillées sur les caractéristiques et
fonctions spécifiques de LabVIEW. Les entrées de I’aide détaillée décomposent les sujets en
une section "concepts" avec des descriptions détaillées et une section "comment faire" avec des

instructions étape par étape pour utiliser les fonctions LabVIEW.

Vous pouvez accéder a I’aide LabVIEW en sélectionnant Aide " Rechercher I’aide LabVIEW,
ou en cliquant sur le lien bleu Aide détaillée dans la fenétre d’aide contextuelle. Vous pouvez
également cliquer avec le bouton droit de la souris sur un objet et sélectionner Aide dans le

menu contextuel.

[ LabVIEW Help =@ \
o @ e s
Hde Locate Back Options

Digital FIR Filter VI

[ Comenlsl Index | Search | Favortes| )
L Owning Palatte: Waveform Conditioning VIs

Type in the word(s) to search for

i fte b L Filters signals in either single or multipe waveforms. If you are ‘iltering multiple

\ List Topics 1 wavefprms, the VI maintains separate filter states for each waveform. The data types
=2 =) you wire to the signal in and FIR filter specifications inputs determine the
polymorphic instance to use,

Requires: Full Development System

Select topic:  Found: 0

Title Location  Rank & Note Do not use the single-channel instance of this VI for continuous
multiple-channel processing.

Use the pull-down menu to select an instance of this VI.

[ Select an instance -

Add to the block diagram @ Find on the palette

FIR Filter for 1 Chan 2

reset fiker -
signal in s == signal out
Tafiker information
S grror out

error in (no ertor)
FIR filter specifications wemmmsmm
optonal FIR flter specifi,,, s

Search previous results
V| Match smilar words

V| Search fitles only reset filter forces the filter coefficierts to be redesigned and tre interral
filter states to be resst to zero when it is TRUE.

Figure 3.5. Aide détaillée de LabVIEW

3.7 Palette de fonctions de NI-USRP

Pour accéder aux fonctions de NI-USRP dans LabVIEW, naviguez dans le schéma fonctionnel
et faites un clic droit sur I’espace blanc vide pour faire apparaitre la palette de fonctions.
Naviguez ensuite jusqu’a Instrument Drivers " NI-USRP. Les fonctions apparaitront comme
dans la palette ci-dessous. Faites glisser et déposez une fonction sur le schéma fonctionnel pour

commencer la programmation.
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NI_USRP B

@ I Q, Search | €Y, Customize ™
L4 L
{l ol )
Rx Tx niUSRP Prop...
k 2" -u_}
| @
Synchronizat...  Utility Examples

Figure 3.6. Palette NI-USRP dans LabVIEW
3.7.1 Nceud de propriété niUSRP

Utilisez les propriétés de niUSRP pour accéder aux options de configuration avancées des
applications du pilote NI-USRP.

E‘:—ﬁ niUSRP E.:
b

Model b

Figure 3.7. Nceud de propriété du niUSRP
3.8 Les huit fonctions les plus utilisées de NI-USRP

La section suivante présente les huit fonctions USRP les plus utilisées pour vous aider a
démarrer vos expériences. Elles ont été regroupées en catégories en fonction de leur
fonctionnalité. Ces catégories sont les suivantes : Configurer, Lire/Ecrire et Fermer. Ces
catégories sont incluses dans la plupart des programmes d’acquisition de données et constituent
des modeles de programmation importants a prendre en compte lors de la création d’un nouvel
instrument virtuel (V1) LabVIEW.




niUSRP open Bx Sessionwi
4 nilUSRP Abort+i
nilUSRP Configure Signal vi nfUSRP Fetch Rx Data (poly) vi Nl
RX|| [&a nUSRP Close Sessionvi
USRP Dt DB Cluster] ]
-
mlUSRP open Tx Session vi nilUSRP Write Tx Data (poly).vi nilUSRP Close Session vi
—~
DB Clust
niUSRP Configure Signal vi

Figure 3.8. Huit fonctions les plus utilisées de NI-USRP

3.8.1 niUSRP Open Rx Session

Le VI niUSRP Open Rx Session est le premier VI qui est utilisé pour créer une session

logicielle avec I’USRP pour recevoir un signal RF. Une session est nécessaire pour envoyer des

données de configuration et récupérer des données 1Q de I’USRP.

Une session Rx ne peut étre utilisée qu’avec des fonctions Rx.

Context Help B

niUSRP Open Rx Session.vi (4833)

device names 0] {RIUSRE} [4] session handle out

reset [7] -~{*fa
error in (no error) [11] == x [15] error out

Opens an Rx session to the device(s) you specify in the device
names parameter and returns session handle out, which you use
to identify this instrument session in all subsequent NI-USRP VIs.

Detailed help =

[E[&]?] « )

Figure 3.9. Pins de contrdle du bloc niUSRP Open Rx Session VI
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3.8.2 niUSRP Configure signal

Le VI niUSRP Configure Signal peut étre utilisé avec une session de réception (Rx) ou de
transmission (Tx). Il définit le taux 1Q, la fréquence porteuse, le gain et I’antenne active. Pour
les configurations USRP multiples, la liste des canaux spécifie une USRP spécifique. Tous les
taux 1Q, fréquences et gains ne sont pas valides. Lisez toujours les valeurs coercitives pour voir

si les valeurs demandées et réelles (coercitives) sont différentes.

Context Help B

»

channel list
session handle

niUSRP Configure Signal.vi (4833)
4] session handle out
IQ rate 6] coerced IQ rate

1]
31~ Wiy, ol
carrier frequency [7] — ‘ “— [8] coerced carrier frequency
gain [9] ——[10] coerced gain
errorin (no error) [11] e e [15] error out

active antenna [12]

—— — —

Configures properties of the Tx or Rx signal.

Detailed help

[E]&]?] « P

Figure 3.10. Pins de contréle du bloc niUSRP Configure Signal VI..

3.8.3 niUSRP Initiate

Le VI niUSRP Initiate démarre la session de réception et indique a I’'USRP que toute la
configuration est terminée et que I’USRP doit commencer a capturer les données 1Q

(échantillons). Ce VI ne peut étre utilisé qu’avec une session RX.

Context Help |8

F

niUSRP Initiate.vi (4833)

session handle (0] im“ [4] session handle out

error in (no error) [11] L )] = [15] error out

Starts the Rx acquisition.

Detailed help

#5[?] - *

Figure 3.11. Pins de controle du bloc niUSRP Initiate VI




3.8.4 niUSRP Open Tx Session

Le VI niUSRP Open Tx Session est le premier VI utilisé pour créer une connexion a I’lUSRP
afin de transmettre un signal RF. Une session est nécessaire pour envoyer des données de

configuration et envoyer des données 1Q a I’'USRP.

Une session Tx ne peut étre utilisée qu’avec des fonctions Tx.

Context Help 8|
niUSRP Open Tx Session.vi (4833) m
device names [0] Eﬂr [4] session handle out
reset (717 ["Eh moccceen [15] error out

error in (no error) [11]

Opens a Tx session to the device(s) you specify in the device
names parameter and returns session handle out, which you use
to identify this instrument session in all subsequent NI-USRP Vs,

Detailed help -

#[6]2] « *

Figure 3.12. Pins de contr6le du bloc niUSRP Open Tx Session VI
3.8.5 niUSRP Fetch Rx Data (Polymorphic)

Le VI niUSRP Fetch Rx Data vous permet de récupérer les données 1Q d’une USRP qui a une
session Rx créée avec le VI niUSRP Open Rx session . Ces données peuvent ensuite étre
représentées graphiquement dans le domaine temporel, ou traitées numeriquement pour étre

analysées.

Ce VI est polymorphe, ce qui signifie qu’il existe plusieurs versions (instances) du V1, a choisir

en fonction du type de données avec lequel vous souhaitez travailler.

Ce VI ne peut étre utilisé qu’avec une session RX.
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Context Help (8]

niUSRP Fetch Rx Data (poly).vi (4833) 2
channel list (1)
session handle[0) [4] session handle out
number of samples [5) . ‘ % (6] data
timeout [7] — (10] timestamp
error in (no error) [11] [15] error out

Fetches data from the specified channel list,

Detailed help L.

s [7] |

Figure 3.13. Pins de contr6le du bloc niUSRP Fetch Rx Data VI
3.8.6 niUSRP Write Tx Data (Polymorphic)

Le VI niUSRP Write Tx Data vous permet d’envoyer des données 1Q a I’USRP afin qu’elle
puisse transmettre ces données a la fréquence porteuse spécifiée par le VI niUSRP Configure

Signal.

Ce VI est polymorphe, ce qui signifie qu’il existe plusieurs versions (instances) du VI, a choisir
en fonction du type de données avec lequel vous souhaitez travailler.

Ce VI ne peut étre utilisé qu’avec une session TX.

Context Help ‘;3’
niUSRP Write Tx Data (poly).vi (4833) i
channel list [1)
session handle[0] [4] session handle out
data [5] = [l "y
timeout [7] [15] error out
end of data? [9] -
error in (no error) [11) 5
use waveform dt for IQ rate? [12] «
Writes data to the specified channel list,
Detailed help ~
[&[8]?] « b

Figure 3.14. Pins de contrdle du bloc niUSRP Write Tx Data VI
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3.8.7 niUSRP Abort

Le niUSRP Abort VI indique a I’USRP d’arréter une acquisition en cours. Ce VI vous permet
de modifier les paramétres de configuration sans fermer complétement la session et en créer

une nouvelle.

Ce VI ne peut étre utilisé qu’avec une session RX.

Context Help 8|

niUSRP Abort.vi (4833) :

session handle (0] (4] session handle out

error in (no error) [11] s wwsess [15] error out

Stops an acquisition previously started,

Detailed help
GOHE r

Figure 3.15. Pins de contr6le du bloc niUSRP Abort VI
3.8.8 niUSRP Close Session

Le VI niUSRP Close Session ferme la session Rx ou Tx en cours et libere la mémoire utilisée
par cette session. Apres avoir appelé ce VI, vous ne pouvez plus transmettre ou recevoir de

données de I’USRP jusqu’a ce que vous rouvriez une nouvelle session.

Context Help B

e

niURSP Close Session.vi (4833)
session handle (0]
error in (no error) [11] s wensns [15] error out
Closes the session handle to the device.

Detailed help

(Elal2] '

Figure 3.16. Pins de contrdle du bloc niUSRP Close Session VI.
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3.9 Types de données de lecture et d’écriture de NI-USRP

Il existe plusieurs instances des VIs Write Tx Data et Fetch Rx Data parmi lesquelles vous

pouvez choisir. La Figure 3.14 ci-dessous représente les options d’instances disponibles.

Complex Double Cluster Fetches a cluster of complex, double-precision floating-point

data from the specified channel. Modulation Toolkit VIs use the
complex, double-precision floating-point cluster data type. Use
this VI in applications that use Modulation Toolkit Vis.

CDB Cluster of

Complex Double Waveform Data

Fetches complex, double-precision floating-point data in a
@ waveform data type from the specified channel.
Complex Double
'. ,?A Fetches complex, double—prqcision floating-point data from the
specified channal.
16-bit Interger
= Fetches complex, 16-bit signed integer data from the specified
NN channel. To use this VI, you must set the Host Data Typs
16 v property to 116.

2D Array Complex Double

Fetches complex, double-precision floating-point data from
multiple channels.

2D Array 16-bit Interger

Fetches complex, 16-bit signed integer data from multiple

channels. To use this VI, you must set the Host Data Type
property to 116.

Figure 3.17. Types de données de lecture et d’écriture de NI USRP

3.10 Conclusion

Dans ce chapitre on a parlé sur les SDR, apres on a détaillé la carte NI-USRP-2920 et le logiciel

d'environnement de développement graphique LabVIEW, et voir les 8 fonctions les plus

utilisées de NI-USRP.
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Chapitre 4

Implémentation et résultats

4.1 Introduction

Les différents systemes de communication sans fil peuvent étre implémentes sur des
plateformes logicielles SDR, qui fonctionnes a différentes fréquences. Dans ce chapitre, une
¢tude d’implémentation d’un estimateur LS sur un systéme d’émission et de réception de type
OFDM sera présenté en utilisant le logiciel LabVIEW qui a été présenté dans le chapitre
précédent, et qui va servir a générer le signal OFDM, cette étude nécessite aussi la disposition

des USRP pour la transmission et la réception du signal.

4.2 Implémentation OFDM

Cette expérience s’est déroulée selon deux étapes :

1. Dans la premiere étape, nous avant réalises une simulation OFDM avec estimateur LS
sous le logiciel LabVIEW. A travers cette simulation on a visualisée le diagramme de
constellations, et la densité de puissance spectrale du signal.

2. Par la suite, on a réalisé une deuxi¢me chaine d’émission et de réception toujours avec
estimateur LS sous le logiciel LabVIEW, tout en gardant les mémes parameétres que la
chaine précédente, mais cette fois ci, on a rajoute des pilots NI-USRP pour spécifier la
configuration matérielle USRP, et envoyer et recevoir des données 1Q en bande de bases
correctement formatée. Ceci dit que la transmission s’est faite dans un canal de
communication réelle, et nous avants visualise encore une fois le diagramme de

constellation et la densité de puissance spectrale.

4.2.1 Matérielles pour réalisation

Hardware

e Deux NI-USRP 2920.




e Deux Adaptateur NI-USRP d’alimentation universelle.
e Trois cables Ethernet Gigabit.

e Deux Antennes tribandes omnidirectionnelle Vert400.
e Ordinateur avec un port Ethernet gigabit disponible.

e Un switch TRENDnet de 8 port.

Software

e NI-LabVIEW 20109.
e NI-USRP.
e NI-modulation toolkit.
4.2.2 Estimateur LS sur la chaine OFDM sous LabVIEW

La réalisation de la chaine OFDM sous LabVIEW se fait en deux parties, premierement la
chaine d’émission est réalisée ensuite la chaine de réception, et la simulation des deux chaines

se fera au méme temps pour visualiser les résultats dans chacune des chaines.
Les résultats de simulation de la chaine d’émission sont faits a travers la visualisation de :

e Diagramme de constellation.

e La représentation spectrale du signal OFDM.
Et pour la chaine de réception :

e Diagramme de constellation avant I’égaliseur.
e Diagramme de constellation apres |"égaliseur.

e La représentation spectrale du signal OFDM.

4.2.2.1 Réalisation de la chaine d’émission

Les paramétres primordiaux utilisent pour la simulation OFDM sont les suivantes :

Parameétres Spécification
Systeme OFDM
Nombre de bits genéré 1250
Modulation 4-QAM
Sise IFFT 256
Bande de garde sur les 53 zéros
deux bords
Sise CP 64

Tableau 4-1. Parametres primordiaux pour la simulation OFDM

3



Tab Control

=
1l

B

-0.707 +0.707

3

WiGenotelts Mpbisto [ |

(poly)vi

==

B

Symbalsi

Reference Symbels

-0.707 -0.707

A

ol
i3

EF{PN Order ~

0707 -0.707

La structure de la chaine d’émission OFDM se présente comme ceci :
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Figure 4.1. Structure de la chaine d’émission
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4.2.2.2 Processus d’émission

Le processus d’émission commence par I’étape numéro 1 qui consiste a initialiser le nombre de
bits a 1250, ensuite une modulation d’amplitude 4-QAM est utilisée par la suite pour
transformer les 1250 bits de données en 625 symboles, la quatriéme étape consiste a diviser le
tableau de symboles en 5 ensembles de données a 125 symboles, chaque symbole OFDM
comporte donc 125 symboles, ensuite 25 symboles de références (pilots de reference) sont
insérés apres chaque 6eme symbole de donnée , un symbole OFDM comportera donc150
symbole, la 6eme étape consiste a ajouter les bandes de gardes en insérant 53 zéros sur les bords
de la bande passante et un zéro en DC ce qui donne 256 symboles par symbole OFDM, 1I’étape
suivante consiste a introduire une FFT inverse pour faire passer le signal du domaine fréquentiel
au domaine temporel ,la huitiéme étape est ’insertion d” un préfix cyclique de 64 symbole ce
qui donne une forme d’onde dans le domaine temporel de 320 symboles, I’avant-derniére étape
consiste a fixerl’amplitude complexe des Cinque domaine temporel de I’onde OFDM inférieure
a1 ,généralement inférieure a 0.7 pour chaque 1 et Q . Ce qui donne au final une forme d’onde
dans le domaine temporel a 1600 symboles pour les 5 symboles OFDM, la dixiéme et derniére

¢tape est de mettre les données dans une file d’attente afin de les partager avec le récepteur.

4.2.2.3 Résultats

Avant de lancer la simulation, il est nécessaire de choisir des valeurs pour les paramétres

suivants:
Le taux 1Q: fixé a 5 Mégas échantillons par seconde.

IQ Empariments: c’est des paramétres qui permettent de simuler le signal avec des sources

d’erreurs supplémentaires pouvant étre rencontrées dans des systémes de communication réel.

IQ gain imbalance: c’est une valeur qui indique la quantité de deséquilibre de gain de

I’amplificateur entre | et Q.

Par exemple pour une valeur de -6 db, ceci dit que le signal Q est amplifié deux fois plus que

le signal I.

Frequency offset: ’OFDM est trés sensible au décalage de fréquences porteuses, ce dernier peut

détruire I’orthogonalité des sous-porteuses.

Quadrature Skew: I’inclinaison de la quadrature spécifie I’écart d’angle de 90° entre les signaux

en phase | et en quadrature de phase Q.
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Sample offset: c’est un paramétre qui permet d’introduire un décalage de fréquence
d’échantillonnage entre 1’émetteur et le récepteur, et qui se manifeste par une rotation de la

Phase dépendante des symboles.

Figure 4.2. 1Q rate

Figure 4.3. 1Q Imparriments
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Apres le lancement de simulation les resultats de la chaine d emission apparaissant comme
suit:

Diagramme de constellation

La figure suivante represente les constillations a la sortie du modulateur 4-QAM.

outgoing constellation| Plot0
, =

=
L
I

Amplitude
L]
|

Time

Figure 4.4. Diagramme de constellation

Le spectre en fréquence

La figure suivante represente la forme du spectre du signal

FFT(x) ot N |

100 150 200 250

Time
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Figure 4.5. Représentation spectrale du signal OFDM
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4.2.2.4 Réalisation de la chaine de réception
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La structure de la chaine de réception OFDM sous LabVIEW est comme suite :
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Figure 4.6. Structure de la chaine de réception



4.2.2.5 Processus de réception

Le processus de réception commence par recevoir la file d’attente des données et ensuite
initialiser la réception des symboles un par un, la troisieme étape consiste a appliquer
I’algorithme de Van De Beek qui a pour rdle la détection de I’emplacement du préfixe cyclique
a synchroniser et I’estimation du décalage en fréquence, les deux étapes qui suivent consistent
a supprimer le préfix cyclique et le décalage en fréquence du signal entrant, ce qui donne un
symbole OFDM de longueur égale a 256, ensuite une FFT est appliquée pour que le symbole
OFDM passe du domaine temporel au domaine fréquentiel, la septiéme étape consiste a enlever
les 25 symboles de référence les 53 zéros de remplissages des deux bords ,ce qui donne un
symbole OFDM de 125 symboles de données, ensuite calculer les coefficients d’égalisation a
I’aide d’un ajustement linéaire pour 1 et Q en fonction des symboles de références, et appliquer
I’égalisation aux symboles de données , la dixiéme et derniere étape consiste récupérer les bits

d’informations du début en convertissons les symboles en bits.

4.2.2.6 Résultats

Il est important de s’assurer que le IQ rate est le méme que celui qui a été appliquer dans le

programme d’émission qui est 5 Mégas échantillons par seconde, les résultats de la simulation
de ce programme est comme suite:
Diagramme de constellation avant I’égalisation

La figure suivante montre les constellation avant d’appliquer un égaliseur, ce qui implique le
resultat de ces constillations dans la figure qui montre que les constillations ne sont pas bien

places et cela est du au IES.
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Amplitude

Figure 4.7. Constellation avant 1’égaliseur

Diagramme de constellation apreés I’égalisation
Apres I’application de I’égaliseur qui sert a reduire les IES en supriment les perturbations de
canal sur le signal transmis, les constellations deviennent moins affectées au IES comme

indique la figure suivante:
'I_
0.75-

o

a2

n i
| )

Amplitude
7

Figure 4.8. Constellation aprés 1’égaliseur

Le spectre en fréquence

La figure suivante montre le spectre en fréquence du signal d’un symbole OFDM et qui tres

similaire a celui qui a été obtenue en émission.
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Figure 4.9. Représentation spectrale du signal OFDM

4.2.3 Lachaine OFDM-USRP sous LabvVIEW

La structure de la chaine d’émission OFDM-USRP est comme suivant:
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4.2.3.1 processus d’émission

Le processus d’émission commence par initialiser ’'USRP en réglant les paramétres d’émission,
ensuite de I’étape 2 a 1’étape 9 le méme processus d’émission se répete, et la derniére étape

consiste a transmettre | et Q en utilisant le niUSRP Write Tx data.vi.

Figure 4.11. Paramétres d’émission

4.2.3.2 Résultats

Avant de lancer la simulation, il faut fixer les paramétres suivants:

e Changement de I’adresse IP de la carte réseau de 1’ordinateur du mode dynamique vert
le mode statique puis lui donné I’adresse 192.168.10.2

e adresse IP de I’'USRP qui se chargera de 1’émission: 192.168.10.3

e un débit de 5 MS/s.

e une fréquence porteuse de 910 M.

e nombre de hits a transmettre: 1250 bits.

Apreés le lancement de simulation les résultats de la chaine d’émission apparaissent

comme suite:
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Diagramme de constellation

La figure suivante représente les points de constellations a la sortie du modulateur.

Plot 0 m |
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Figure 4.12. Diagramme de constellation

Le spectre en fréquence
La figure suivante représente la forme du spectre en fréquence du signal, il contient les 53 zéros

bourrage sur les bords de la bande passante et la porteuse nulle au milieu.
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Figure 4.13. Représentation spectrale du signal OFDM

Remarque

Les résultats de la chaine d’émission en utilisant les USRP sont identiques aux résultats trouvés

dans la chaine d’émission OFDM précédente, ceci dit que notre émission en utilisant les USRP

a réussi.
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La structure de la chaine de réception OFDM-USRP est La suivante:
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Figure 4.14. Structure de la chaine de réception OFDM-USRP



4.2.3.3 Processus de réception

Le processus de réception est le méme que celui qui a été utilisé dans la chaine de réception

OFDM, la seule différence et I’initialisation de I’'USRP en réglant les paramétres de réception,

Tel que la fréquence porteuse, I’adresse IP de ’'USRP etc.
4.2.3.4 Reésultats

Avant de lancer le programme il faut fixer les parametres suivants:

e adresse IP de ’'USRP qui se chargera de la réception: 192.168.10.3
e un méme débit de 5 MS/s que celui qui a était utilisé précédemment.

e une méme fréquence porteuse de 910 M.

Aprés avoir lancer la simulation les résultats suivants apparait:

Diagramme de constellations

Les points de constellations avant d’appliquer 1’égaliseur montrent la présence d’interférences
entres les symboles qui sont di différente erreurs de transmissions, et ils sont représentés dans

la figure suivante:

Unequalized Data

Figure 4.15. Constellation avant 1’égaliseur
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La rotation des constellations est d0 au décalage des instants d’échantillonnages au niveau de
I’émetteur et du récepteur, et qui par conséquent introduit un décalage de fréquence

d’échantillonnage entre 1’émetteur et le récepteur, et qui se manifeste par la rotation de la phase
dépendante des symboles.

Apres I’application de 1’égaliseur les points de constellations montrent que les données

deviennent moins affectées aux interférences entre les symboles, comme dans la figure

suivante:

Equalized Data

Amplitude

Figure 4.16. Constellation aprés I’egaliseur

Le spectre en fréquence

Le spectre de fréquence montre la forme du spectre OFDM, le trait au milieu du spectre

appartient a la porteuse nulle introduite.
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Figure 4.17. Représentation spectrale du signal OFDM
4.3 Conclusion

Aprés avoir réalisé cette implémentation, on peut dire qu’avant d’appliqué 1’égaliseur les
constellations ne sont pas bien places et cela est dii au IES, au contraire et aprés voir le
diagramme de constellation aprés 1’égaliseur et le comparé avec le diagramme aprés modulation

a la chaine d’émission les symboles sont bien places.

On peut dire aussi que le comportement du signal sur ce canal de communication réel est
presque le méme, que le signal simulé, mais avec plus d’erreurs et d’interférences, et ceci est
dd aux sources d’erreurs plus importantes que le signal peut subir lors de sa transmission qui
peuvent parvenir de plusieurs et différents éléments comme le bruit introduit par la USRP, la

distance entre ces deux antennes, et sa peut aussi parvenir du canal.

On peut dire aussi que les données ont été transmises avec SUCCES au récepteur.
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Conclusion générale

Le systéme LTE représente une évolution a long terme de I’UMTS, son apparition est due
essentiellement a la croissance fulgurante du trafic des données mobiles dans les réseaux de
télécommunications dites de troisiéme génération, I’intérét du réseau quatriéme génération ou
4G et de faire face aux exigences de la clientéle des opérateurs, en proposant un plus grand
débit, et de nouveau services, pour cela le réseau LTE a opté pour la modulation multi porteuse
OFDM qui présente 1’avantage d’étre robuste a I’évanouissement généré par le canal radio dans

lequel I’onde se propage.

Ce mémoire est organisé en quatre étapes qui représentent les quatre chapitres, dans un premier
temps nous avons évoqué la présentation de I’OFDM, Modulation de phase et d’amplitude,
modulation de fréquence et modulation multi porteuses qui nous entrant au détail de ’OFDM,
les démodulateurs cohérent et non-cohérent sont trés important aussi a notre étude, dans le
méme chapitre différentes canaux de transmission sont étudié comme AWGN, Rayleigh et

Rice.

Dans le deuxiéme chapitre, une étude détaillée sur I’estimation de canal de transmission, et les
estimateurs les plus utilisés LS et MMSE qui s’exécute mieux que 1’estimateur basé sur le
critetre a moindres carrés (LS) mais sa complexité de calcul est I’'un des inconvénients
principaux pour des implémentations pratiques, a la fin de ce chapitre on a présenté les
différents types des dispositions des symboles pilotes permettant d'estimer le canal de

transmission pour faire I'égalisation.
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L’¢lément principale pour I’implémentation pratique des systéemes de communications est les
cartes SDR, et en particulier la carte NI-USRP-2920, c’est ce qui a fait ’objet du troisiéme
chapitre dans lequel nous avons défini en premier la carte NI-USRP-2920, le logiciel
d'environnement de développement graphique LabVIEW et a la fin les fonctions les plus
utilisées de NI-USRP.

Le but principal de ce mémoire était de réaliser une implémentation d’estimateur de canal
OFDM sur une plateforme matérielle et c’est dans le quatriéme chapitre que cette partie a été
entamee. Dans une premiére partie, une simulation OFDM sous le logiciel Labview a été
réalisée, il était possible de visualiser a travers cette simulation le spectre en fréquence du signal
OFDM ainsi que les constellations en émission et en réception, et dans la partie réception on
visualise les constellations avant 1’égaliseur et aprés 1’égaliseur et on a remarqué le role trés
important de I’estimateur au chaine de transmission OFDM, en deuxiéme partie, nous avons
utilisé I’ USRP pour envoyer le méme signal OFDM a travers un canal de transmission réel,
apres avoir réalisé cette implémentation, les résultats obtenus sont presque le méme, que les
résultats de simulation sous Labview, mais avec plus d’erreurs et d’interférences, mais a cause
du mangue de la deuxieme carte USRP-2920 la réception de signale est interrompe puisque on

utilise les deux antennes de la méme carte.

En autre vue on a réalisé une plateforme solide avec le logiciel Labview et la carte USRP-2920
qui facilite au future de travaillés avec des estimateurs plus compliqués et aussi 1’estimation des

canal MIMO-OFDM a condition d’existence d’autres cartes USRP-2920.
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