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Résumé

Résumé

Les exigences des applications de communications sans fil et mobiles actuelles en termes de
débit et de fiabilité augmentent sans cesse. Les schémas de modulations multi-porteuses
constituent un choix approprié pour répondre a ces exigences. Bien que le multiplexage par
répartition de fréquences orthogonales (OFDM) soit la technique de modulation la plus
répandue, elle présente diverses limitations pour les applications de cinquieme génération.
Une nouvelle approche basée sur les bancs de filtres peut constituer une alternative appropriée
a ’OFDM. Cette technique se caractérise non seulement par un filtre prototype bien localisé
en temps et en fréquence, mais également par un débit binaire plus élevé, car aucun préfixe
cycligue n'est utilisé. Malheureusement, ces deux techniques de modulation souffrent d'un
rapport de puissance créte-a-moyenne (PAPR) élevé. En fait, en présence d'un amplificateur a

haute puissance non linéaire, le signal multi-porteuse subit de fortes distorsions.

Pour compenser la non-linéarité de I'amplificateur et augmenter son efficacité énergétique,
deux approches sont proposées dans la littérature : (a) techniques de réduction du PAPR et
(b) techniques de linéarisation des amplificateurs. Les deux approches sont congues et
optimisées séparément. Certains travaux portent sur leur utilisation conjointe, en particulier

pour le signal OFDM. Notre travail s'inscrit dans le cadre du premier théme.

Dans cette thése, nous avons abordé deux objectifs principaux : (a) la présentation et
I'évaluation des performances de la nouvelle technique de modulation et (b) une nouvelle

technique de réduction des PAPR est proposée.

Les résultats de simulation confirment que la modulation basée sur les bancs de filtres est tres
performante et que la technique proposée pour réduire le PAPR est trés efficace et moins

complexe.

Mots clés

Modulation Multiporteuses a base de bancs de filtres (FBMC); Modulation d’amplitude en
Quadrature décalée (OQAM); Rapport de puissance moyenne a créte (PAPR); Transformeée
discrete par norme glissante (DSNT); Modulation Multiporteuses (MCM); Systémes 5G



Abstract

Abstract

The requirements of today's wireless and mobile communication applications in terms
of throughput and reliability are constantly increasing. Multicarrier modulation
schemes are an appropriate choice to meet these requirements. Although orthogonal
frequency division multiplexing (OFDM) is the most common modulation technique,
it has some limitations for 5th generation applications. A new approach based on filter
bank may be an appropriate alternative to the OFDM. This technique is characterized
not only by a prototype filter that is well localized in time and frequency, but also by a
higher throughput, as no cyclic prefixes are needed. Unfortunately, these two
modulation techniques suffer from a high peak-to-average power ratio (PAPR). Thus,
in the presence of a high power non-linear amplifier, the multi-carrier signal is subject
to high distortions.

To compensate for the amplifier's non-linearity and increase its energy efficiency, two
approaches are proposed in the literature: (a) PAPR reduction techniques and (b)
amplifier linearization techniques. The two approaches are designed and optimized
separately. Some work deals with their joint use especially for OFDM signal. Our

work is in accordance with the first topic.

In this thesis we have dealt with two main objectives: (a) presentation and
performance evaluation of the new modulation technique and (b) a new technique for

PAPR reduction is proposed.

The simulation results confirm that the modulation based on the filter bank have high
performance and that the proposed technique to reduce the PAPR is very effective and

less complex.

Keywords

Filter-Bank Multi-Carriers (FBMC); Offset-QAM (OQAM); Peak to Average Power Ratio
(PAPR); Discrete Sliding Norm Transform (DSNT); Multi-Carrier Modulation (MCM); 5G
Systems
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+ IOTA: (Isotropic Orthogonal Transform Algorithm) algorithme de transformation
orthogonale isotrope

+ IBR: (In-Band Radiation) rayonnement dans la bande

s MIMO: (Multiple Input Multiple Output) multi-entrées multi-sorties

% MISO: (Multiple Input Single Output) multi-entrées mono-sortie

s MCM: (Multi Carrier Modulation) modulation multi-porteuse

s MBJO: (Multi-block Joint Optimization) optimization jointe multi-blocs

+* NPR : (Noise Power Ratio) taux de puissance de bruit

%+ OBO: (Output Back-Off) recule de sortie

«» OFDM: (Orthogonal Frequency Division Multiplexing) multiplexage par repartition
de frequencies orthogonales

s OQAM: (Offset Quadrature Amplitude Modulation) modulation d’amplitude en
quadrature et décalage

% OOB: (Out-Of-Band) hors bande

+ OBR: (Out-Of-band Radiation) rayonnement hors bande

% PAPR: (Peak to Average Power Ratio) rapport de puissance moyenne a créte

s PTS: (Partial Transmit Sequence) sequence transmise partielle

% PRCs: (Peak Reduction Carriers) porteuses de réduction des pics

% P/S: (Parallel to Serial) conversion paralléle-série

% PPN: (Polyphase Network) réseau polyphasé

s PAM: (Pulse Amplitude Modulation) modulation d’amplitude d’impulsion

s PHYDYAS: (PHYsical layer for DYnamic Spectrum Access and Cognitive Radio)

couche physique pour acces spectral dynamique et radio cognitive

XiX



Liste des Abréviations

¢+ PSD: (Power Spectral Density) densité spectral de puissance

“* PRTSs: (Peaks Reduction Tones) tons de réduction de pics

¢ QoS: (Quality of Service) qualité de service

% QPSK: (Quadratic Phase Shift Keeing) déplacement de phase en quadrature

s QAM: (Quadratic Amplitude Modulation) modulation d’amplitude en quadrature
“ RF: (Radio Frequency) fréquence radio

% SISO: (Single Input Single Output) mono-entrée mono-sortie

% Sl: (Side Information) information latérale

% SLM: (Selected Mapping) mappage par sélection

“ SNR: (Signal to Noise Ratio) rapport signal a bruit

¢+ S/P: (Serial To Parallel) conversion série-paralléle

% SFB: (Synthesis Filter Bank) banc de filtres de synthese

%+ SMT: (Staggered Modulated Multi-Tones) multi-tons modulée et séparée

% S0S: (Sum-of-Sinusoids) somme de sinusoides

% SRRC: (Square Root of Raised Cosine) racine au carré de cosines surélevé

s SWTR: (Sliding Window Tone Reservation) tons réservés avec fenétre glissante
+ SGP: (Smart Gradient Project) projet a gradient intelligent

¢ TR: (Tone Reservation) tons réservés

% TI: (Tone Injection) tons injectés

s WLAN: (Wireless Local Area Network) réseau sans fil a répartition locale

s WIFI: Wireless Fidelity

s WIMAX: Worldwide Interoperability for Microwave Access

%+ 3GPP: (Third Generation Partenership Project) projet partenaire de troisieme

génération.
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Introduction générale

Les systemes de communication sans fil actuels ne cessent de demander plus de haut
débit, fiabilité, mobilité, efficacité spectrale, trés faible latence, évolutivité et
flexibilité. Les systémes de transmission basés sur les modulations multi-porteuses
(MCM) répondent au mieux a ces exigences, et permettent en outre de combattre les
interférences inter-symboles causés essentiellement par 1’évanouissement lié a la
propagation par trajets multiples dans le canal radio mobile. Actuellement, ’OFDM
(Orthogonal Frequency Division Multiplexing) constitue 1’approche MCM la plus
répandue qui a prouvé son succeés dans plusieurs standards tels que DVB,
HOMEPLUG, DSL, WiFi, WIMAX et LTE. Le franc succés de I’OFDM était la

conséquence d’un certain nombre de ses avantages, qui sont [21]:

e Son excellente orthogonalité dans le plan temps-fréquence, ce qui permet une
amélioration considérable de 1’efficacité¢ spectrale par rapport au multiplexage
classique (FDM).

e Sa robustesse aux effets du multi-trajet et sa capacité d’éviter les interférences
inter-symboles (ISI) et inter-porteuses (ICI) grace a I’insertion efficace d’un préfix
cyclique (CP).

e Sa simplicit¢ a s’implémenter numériquement grdce aux algorithmes de
transformée de Fourier rapide inverse (IFFT) en émission et transformee directe
(FFT) en réception.

¢ Une simple égalisation utilisant un coefficient constant pour chaque sous-porteuse,

ce qui permet une complexité considérablement réduite au niveau du récepteur.
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Gréace a ces avantages, I’OFDM constituait une solution redoutable jusqu’a nos jours
et qui a prouvé son efficacité et sa robustesse dans les applications des
4éme

télécommunications de génération.

Malgré ces avantages, ’OFDM a quelques limitations, notamment devant les

applications de 5°™ génération [5] :

e Tout d’abord, I’ajout du préfixe cyclique cause une perte en efficacité spectrale car
ce dernier n’est qu’une redondance d’une partie du symbole déja transmis, ce qui
réduit le débit utile effectif.

e D’autre part, 1’utilisation d’un filtre de mise en forme rectangulaire qui sera sur le
plan fréquentiel une fonction « Sinc » ayant des lobes secondaires importantes
(environ 13 dB entre le lobe principale et celui secondaire), ce qui va donner une
mauvaise résolution fréquentielle et nécessite 1’utilisation de larges bandes de
garde pour absorber les signaux interférents d’autres systémes occupant les bandes
adjacentes. L’ajout de ces bandes de garde constitue une deuxieme perte en
efficacité spectrale.

e La sensibilité aux asynchronismes entre porteuses adjacentes. En effet, tout
décalage fréquentiel (CFO) peut affecter 1I’orthogonalité entre les sous-porteuses et

faire apparaitre une forte interférence qui dégrade les performances du systeme.

Pour pallier aux inconvénients de I'OFDM et satisfaire toutes les demandes
susmentionnées, une modulation multi-porteuse a base de banc de filtres employée
avec la modulation d'amplitude en quadrature décalée (FBMC/OQAM : Filter Bank
Multi-Carrier Offset Quadrature Amplitude Modulation) a été proposée en tant que
nouvelle approche alternative pour remplacer la CP-OFDM. En effet, FBMC/OQAM
n’a pas besoin du préfixe cyclique, ce qui augmente considérablement 1’efficacité
spectrale. De plus, FBMC/OQAM autorise I|’utilisation d’autres formes de filtre
prototype qui sont bien localisées en temps et en fréquence et permettent un meilleur

contréle d'émission hors bande (OOB).

Malheureusement, comme toute autre technique multi-porteuse, FBMC/OQAM

souffre d'une forte fluctuation dans I'enveloppe du signal temporel. Ces fluctuations
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sont mesurées par le biais du rapport de puissance créte a moyenne PAPR (Peak to
Average Power Ratio). En effet, un signal avec un facteur PAPR élevé subit de fortes
distorsions de type amplitude-a-amplitude (AM/AM) et amplitude-a-phase (AM/PM)
lorsqu'il est amplifié par un amplificateur a haute puissance (HPA) non linéaire. Ces
distorsions dégradent griévement le taux d’erreur binaire (TEB) ce qui limite la

performance du systéeme et sa qualité de service.

Pour remédier a ce probléme, plusieurs approches ont été proposées dans des récents
travaux de recherche afin d’améliorer le rendement énergétique de I’HPA. Ces
approches visent deux sujets : (a) linéarisation de I’HPA pour éviter les effets de sa
non-linéarité sur le signal, ¢a ne fera pas 1’objet de cette thése, (b) réduction du PAPR
en minimisant I’intensité des fluctuations du signal en entée de I’HPA, C’est ce que

nous avons traité dans cette these.

Dans la littérature, quelques techniques de réduction de PAPR ont été initialement
congues pour les systemes OFDM. Pour appliquer ces techniques directement au
systtme FBMC/OQAM, nous devons conserver une similitude avec l'architecture
OFDM. Par conséquent, le systtme FBMC/OQAM doit étre congu en utilisant la
structure polyphasée pour réduire la complexité du systéme. Dans cette derniere, le
modulateur est basé sur une IFFT, tandis que le déemodulateur est basé sur une FFT, de
sorte que la similitude avec OFDM soit tenue [34]. Cependant, contrairement a la
techniqgue OFDM qu’utilise une forme d'onde s'étendant sur une seule période de
symbole ‘T’, ’FMBC/OQAM a une réponse impulsionnelle s'étalant sur de
nombreuses périodes de symbole ‘K. T’ (avec K> 1). Cela implique que les symboles
se chevauchent dans le domaine temporel [53], avec K le facteur de chevauchement.
Cette structure chevauchante de FBMC/OQAM doit également étre prise en compte.
Notre approche proposée a un modele mathématique spéecifique qui est bien adapté a la
structure chevauchante de ’FBMC/OQAM.

Dans cette thése nous avons visé deux gros objectifs. Le premier objectif est d’exposer
I’architecture et les performances du systtme FBMC/OQAM, et le deuxiéme objectif
c’est de proposer une nouvelle technique de réduction de PAPR afin de réduire la

dynamique des fluctuations de I'enveloppe du signal multi-porteuse, en considérant la

3
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nature chevauchante de FBMC/OQAM. Ainsi, notre mémoire de thése suivra le plan

suivant :

Dans le premier chapitre nous avons fait une étude des caracteristiques du canal radio
mobile et ses différents modéles, puis nous avons expliqué I’architecture des systémes
MCM combinés avec la technologie MIMO (Multiple Input Multiple Output) avec
utilisation du codage spatio-temporel d’Alamouti, dans le but de combattre les effets

indésirables du canal radio mobile.

Dans le deuxiéme chapitre nous avons présenté les Modulations Multi-Porteuses en
général, puis nous avons exposé les deux technigues CP-OFDM et FBMC/OQAM,

leurs architectures, avantages et inconvénients.

Le troisieme chapitre est divisé en deux parties : la premiere est consacrée a 1’étude
des amplificateurs de puissance, leurs non-linéarités et leurs effets sur le signal MCM.
La deuxiéme partie a été consacrée a la formulation mathématique utilisée pour
déterminer 1’expression du PAPR pour un signal FBMC/OQAM ainsi que les
techniques de réduction de PAPR adaptées au systtme FBMC/OQAM.

Le quatrieme chapitre présente une nouvelle technique proposée pour réduire le PAPR
du signal FBMC/OQAM, sa formulation mathématique, son implémentation, et ses
avantages. Les résultats de simulation que nous allons présenter vont confirmer la
performance du systeme FBMC/OQAM ainsi que I’efficacité de la technique de
réduction de PAPR proposée. Enfin, nous avons tiré des conclusions et proposé des

perspectives qui peuvent ouvrir de possibles axes de recherche.
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Chapitre | : Etude et modélisation du canal radio mobile / MIMO-
STBC

1.1. Introduction

La transmission a haut débit de données représente un défi majeur pour les systéemes de
communication sans fil, car ils nécessitent des canaux a large bande. En effet, les canaux
radio ont des caractéristiques d’évanouissement sélectif en fréquence qui introduisent des
interférences entre les symboles au niveau du récepteur, et ceci a cause de 1’effet multi-trajet.
Ainsi, les performances d’un systéme de communication sans fil dépendent principalement de
I’environnement du canal radio mobile. Ce dernier ayant des caractéristiques dynamiques et
imprévisibles, il rend lI'analyse exacte du systéme de communication sans fil souvent difficile

et compliquée [1].

Pour mieux comprendre la communication sur les canaux sans fil utilisant les techniques de
modulation multi-porteuses, ce premier chapitre commence par une présentation des
caractéristiques de base de I'environnement de propagation radio, suivie d'une modélisation
des canaux, puis les différentes méthodes de diversité, et enfin, les systemes MIMO (Multiple

Input Multiple Output) avec le codage spatio-temporel STBC.
1.2. Propagation a travers les canaux radio

Les communications sans fil présentent deux caractéristiques fondamentales qui la rendent a
la fois difficile et intéressante. Ces fonctionnalités ne sont pas aussi importantes dans les
communications filaires. Premiérement, la gamme de spectre limitée disponible pour la
transmission de données a haut débit. Deuxiemement, la variation du gain de canal due aux

effets a petite échelle de la propagation par trajets multiples, ainsi que des effets a grande
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échelle tels que ’atténuation due a la distance et le masquage par des obstacles. La maitrise et
la gestion de ces aspects est primordial dans la conception des systemes de communication
sans fil. Dans cette section, nous nous concentrons sur la caractérisation du canal de

propagation [2].
1.2.1. Propagation des ondes radio

Dans un canal radio, les signaux de communication sont portés par des ondes
électromagnétiques qui se propagent généralement selon trois phénomenes physiques : la
réflexion, la diffraction et la diffusion (voir figure 1.1). La réflexion est le phénomeéne
physique qui se produit lorsqu'une onde électromagnétique se répercute sur un objet de trés
grandes dimensions par rapport a la longueur d'onde, par exemple la surface de la Terre, les
batiments, etc. La diffraction fait référence a divers phénomeénes qui se produisent lorsque le
trajet radio entre I'émetteur et le récepteur est obstrué par une surface présentant des
irrégularités ou de petites ouvertures. Les ondes secondaires générées par la diffraction sont
utiles pour établir un chemin entre I'émetteur et le récepteur, méme lorsqu'un chemin en
visibilité directe n'est pas présent. La diffusion est le phénomene physique qui force le
rayonnement d'une onde électromagnétique a s'écarter d'un chemin rectiligne par un ou
plusieurs obstacles de petites dimensions par rapport a la longueur d'onde. En d’autres termes,
la propagation d’une onde radioélectrique est un processus complexe et moins prévisible régi
par la réflexion, la diffraction et la diffusion, dont I’intensité varie selon les environnements et

les instances [3].
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Figure 1.1 : Propagation par trajets multiples dans le canal radio mobile
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De plus, le canal radio mobile est caractérisé par un autre phénomeéne appelé évanouissement
(Fading en anglais). Il s’agit de la variation de 1’amplitude du signal en fonction du temps et
de la fréquence. Contrairement au bruit additif en tant que source la plus courante de
dégradation du signal, I'évanouissement est une autre source de dégradation du signal qui se
caractérise par une perturbation non additive au signal dans le canal radio [1]. Généralement,
I’évanouissement peut étre di aux différents effets: affaiblissement de parcours, masquage par

des objets, propagation par trajets multiples, et propagation Doppler.
1.2.1.1. Atténuation de parcours

L’atténuation de parcours indiqgue comment la puissance moyenne du signal diminue avec la
distance entre I'émetteur et le récepteur. Dans une ligne directe LOS (Line-Of-Sight) en
espace libre, la puissance moyenne du signal décroit avec le carré de la distance entre les

antennes émettrice et réceptrice, de sorte que la puissance recue, a une distance d et pour une

o . 1)?
longueur d'onde A, diminue exponentiellement avec (ﬁ) .

Ainsi, un canal radio en espace libre qui est caractérisé uniquement par I’affaiblissement du

parcours peut étre exprimé par 1’équation suivante [1]:

P, 4mdy
A,[dB] =10 log (F) =10 log (T) (1.1)

ou P,, P. sont, respectivement, les puissances émise et recue.

Dans un canal ou il n’y a souvent aucune ligne directe NLOS (Non-Line-Of-Sight), la
puissance du signal décroit avec une puissance n supérieure a deux qui varie, comme indiqué
dans [1], entre trois et six et dépend de I’environnement de propagation. L’expression 1.1 peut
donc étre généralisée par :

n

d
A1 (d)[dB] = 4,(dy) + 10 log (d_o> (1.2)

avec, d, est une distance de référence a laquelle on a calculé A, par I’équation 1.

On peut facilement remarquer que la valeur particuliere n = 2 correspond a I’affaiblissement

en espace libre.
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1.2.1.2. Propagation par trajets multiples

La propagation par trajets multiples est une conséquence de réflexion, de diffusion et de
diffraction du signal transmis porté par I'onde électromagnétique sur des objets naturels ou
artificiels. Ainsi, a ’antenne de réception, plusieurs versions du méme signal arrivent sur
différents trajets avec des retards, des atténuations et des phases différentes. Lors de la
propagation multi-trajet, deux situations de propagation sont généralement distinguées (voir
figure 1.1 précédente). La premiére est désignée par le terme NLOS ou il n’y a aucune ligne
de visibilité directe entre 1’émetteur et le récepteur. La deuxiéme situation aura lieu lorsqu’il

existe un trajet direct prépondérant LOS [3].

Le signal résultant est alors la somme des signaux recus sur L, trajets. Le 1™ trajet,
l €0, L, — 1], est décrit par un retard 7; et par un gain complexe noté h;(t), qui varie plus
ou moins rapidement dans le temps. De plus, le bruit additif qui s’ajoute et qui s’agit d’une
variable aléatoire complexe gaussienne distribuée, cette composante est appelée Bruit Blanc
Gaussien Additif (BBGA ou AWGN en anglais). Dans le domaine temporel, on peut noter ce
bruit par une variable complexe n(t). Selon ces effets, le signal recu, en bande de base, dans

le domaine temporel s’exprime comme dans [4] par :

( )
Ly—1
r(t) = 4 /Apl x z n@©).8¢—1) | b xs@) + 70 (1.3)
~— =0 bruit
Atténuation additif
de parcours Composantes

des trajets multiples /
1.2.1.3. Masquage (Shadowing)

L’effet de masquage résulte de I’obstruction des ondes transmises par des objets (batiments,
murs, arbres, etc.) le long des trajets d’un signal, ce qui entraine une atténuation plus ou
moins forte de 1’énergie du signal. Par rapport aux évanouissements rapides, la constellation
du signal ne sera significativement modifiée par 1’effet ‘Shadowing’ que sur de longues
distances. La figure 1.2 illustre les effets du multi-trajet et du masquage sur la puissance regue

en fonction de la distance parcourue.

La variation de l'intensité du signal due au masquage est appelée évanouissement lent (Slow

Fading) et peut étre décrite par la distribution log-normale suivante [1]:



Chapitre | : Etude et modélisation du canal radio mobile / MIMO-STBC

d n
Ao (d)[dB] = A,(dy) + 10 log (%) +X, (1.4)
ou, X, est une variable aléatoire gaussienne avec une moyenne nulle et un écart type o.

Puissance (dBm)
A

Affaiblissement de
parcours

/ Evanouissement & : X
0 Evanouissement &

' petite échelle grande échelle

Distance (m)

Figure 1.2 : Les variations de la puissance recue en fonction de la distance parcourue

En d’autres termes, ce modele particulier permet au récepteur situé a la méme distance d
d’avoir une atténuation de parcours différente, qui varie en fonction de I’effet de masquage

aléatoire X,. L’expression du signal recu, en bande de base et en temps continu devient alors :

( )
Ly—1
r®) =1 |Ap +X, X Z n@©.5¢—1) | xs@) + 00 (.5)
—_— [=0 bruit
Perte de trajet additif
aune distance d Effet destrajets
\ multiples J

Sur la figure 1.3, on a présenté le modéle équivalent d’un canal de propagation en bande de

base en illustrant les effets qui affectent le signal le long de son trajet.
1.2.1.4. Propagation Doppler

En plus des effets précédemment cités, si 1I’émetteur et/ou le récepteur sont en mobilité dans le
canal radio, il y aura un autre effet directement lié a la vitesse de déplacement du terminal

mobile. C’est ce qu’on appelle communément ‘effet Doppler’.
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Figure 1.3 : Mod¢le équivalent d’un canal de propagation en bande de base

Les changements dans les phases et les amplitudes des ondes arrivant conduisent a une
propagation par trajets multiples variant dans le temps. Méme de petits mouvements dans
l'ordre de la longueur d'onde peuvent entrainer une superposition d'ondes totalement
différente. Lorsque l'intensité du signal varie en raison de la propagation par trajets multiples
qui varie a son tour dans le temps, le canal est dit & évanouissement rapide (Fast Fading) ou

sélectif dans le temps, ou encore, dispersif dans les fréquences.

Supposons qu’un terminal soit en mouvement avec une vitesse v, transmettant une onde plane

de longueur A suivant la direction indiquée par I’angle 6 (voir la figure 1.4).

|h(t, 7)|? Dispersion temporelle

Temps t

To Retard 7

Figure 1.4 : Réponse impulsionnelle d’un canal variant dans le temps
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Comme le terminal est en mouvement, toutes ses ondes planes arrivant au récepteur subissent
un effet Doppler [3]. Soit le signal transmis en bande de base s(t). La version passe bande de

ce signal est donnée par :
5(6) = R[s(t)e/ et (1.6)

ou, R[s(t)] désigne la partie réelle de s(t). Ce signal se propage a travers un canal a I trajets
de propagation ayant chacun un gain différent, un retard différent et un décalage Doppler

different, le signal passe bande recu peut étre représenté par cette expression :
7(t) = m[z{=1 Al Fet - g — Ti)]
= R[r(t)e/2m/et] (1.7)

avec : 4;, t; et f; désignent respectivement : le gain de canal, le retard et la fréquence Doppler

pour le i®™¢ trajet. Ainsi, la fréquence Doppler est donnée par [3] :

v V. f.cos0;
fi = fmcos6; = ICOSHL- =— (1.8)

ou f,, est la valeur maximale de la fréquence Doppler. On constate que cette fréquence
Doppler dépend de la vitesse v de déplacement du terminal, la vitesse de lumiere ¢ =
3.108 m/s, la fréquence de 1’onde porteuse fp et de I’angle d’incidence de la i®me onde

plane, 6;,. Remarquons que I’enveloppe du signal recu r(t) dans 1I’équation 1.7 peut étre

exprime par :
I
r(t) = ZAie_f‘/’i(t)s(t —1;) (1.9)
i=1

avec @;(t) = 2n{(f. + f;)(t — 7;)}. En se basant sur I’équation 1.9, on peut modéliser le
canal par un filtre RIF linéaire variant dans le temps ayant la réponse impulsionnelle

complexe suivante :

I
h(t,7) = Z Ae T8t —1,) (1.10)
i=1

ou, §(.) est la fonction de Dirac. La figure 1.4 illustre I’allure de cette variation de canal de

propagation dans le temps.

11



Chapitre | : Etude et modélisation du canal radio mobile / MIMO-STBC

Supposons que la différence de retard de trajet t; est tres inférieure a la période
d’échantillonnage Ty, c'est-a-dire (t; < Ty), le retard t; peut étre approximé par . L’équation

1.10 devient alors :
h(t,7) = h(t)5(t — ©) (1.11)

ol: h(t) =Y/ A;,e72:® représente le gain complexe de canal & I’instant t. Supposons

encore que s(t) = §(t), le signal recu passe bande, 7(t) peut s’exprimé par :
#(t) = R[r(©)e/2m/et] (1.12)
avec, r(t) = h(t) * s(t) = h(t), I’expression 1.12 devient alors :
7(6) = R[{hi(©) + jho (D) }e/>"']
= hy(t)cos2mf.t — hy(t)sin2nf,t (1.13)

ou, h;(t) et hy(t) sont les composantes en phase et en quadrature de h(t), respectivement,

qui sont données par les deux expressions suivantes :

1
h;(t) = Z Aicos(fpi(t)) (1.14)
i=1
1
ho(t) = Z Assin(@(®) (1.15)
i=1

D’aprés le théoréeme de la limite centrale [5], si le nombre de trajets I est suffisamment large,
les composantes h;(t) et hy(t) peuvent étre approximees par des variables aléatoires

gaussiennes.
1.2.2. Sélectivité fréquentielle et sélectivité temporelle du canal de propagation

Comme cela a été préciseé précédemment, les versions du signal émis parviennent au récepteur
avec des retards liés a la distance parcourue. Si on observe la réponse impulsionnelle d’un
canal radio mobile, par exemple celui de la figure 1.4 précédente, il est possible de

différencier les différents trajets ainsi que 1’amplitude relative a chaque trajet.
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La caractérisation des canaux radio mobiles se fait a partir de certains parametres permettant
de quantifier le canal de propagation multi-trajets [6]. Ces parameétres peuvent étre distingués
comme suit :

a) Le retard moyen ou « mean excess delay » : Il est défini comme étant le retard relatif

moyen de ’ensemble de I retards. Il s’écrit comme suit :

I 2
T= M (1.16)
i=14;
b) Le retard maximal ou « maximum excess delay » : ce retard correspond au dernier rayon
ayant une amplitude non négligeable devant le premier trajet. On le note par ,,q, -
c) L’étalement RMS ou « Root Mean Square delay spread »: il est défini comme étant 1’écart
type des retards de I’ensemble des trajets. Cet étalement décrit la dispersion d’un signal a

travers la propagation multi-trajets en tenant compte des retards de tous les trajets a la

réception en se basant sur le premier trajet recu. Il est donné par 1’équation suivante :

TrMS = VT_Z—'Z_'Z (117)

avec .

3 a2

== (1.18)
LAt
i=1"i

Les valeurs typiques de 1’étalement RMS sont de I’ordre de nanoseconde dans un milieu
‘Indoor’ et de microseconde dans un environnement « Outdoor » [6].

Supposons que le signal transmis soit concu de telle fagon que sa période symbole T; soit
supérieure a I'étalement de retard 7y du canal a trajets multiples h(t, 7), cela signifie, sur le
plan fréquentiel, que la bande du signal est bien étroite. Autrement dit, tant que T, est
supérieur a tpys, le symbole actuel n'affecte pas le symbole suivant, ce qui implique que
I'interférence entre symboles (ISI) n'est pas significative (voir la figure 1.5). Sur le plan
fréquentiel, on peut dire qu’a travers une certaine bande dite ‘bande de cohérence’, les
signaux regus auront des amplitudes fortement corrélées. Cette bande de cohérence notee par
B., est une mesure statistique de la bande de fréquence sur laquelle le canal de propagation
peut étre considéré comme « plat ». Un canal plat peut étre défini si la bande de fréquence
d’un signal envoyé¢ est inferieure a la bande de cohérence. Dans ce cas le canal est considéré
comme étant non sélectif en fréquence, le cas contraire, est celui d’un canal sélectif en

fréquence [1].
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Pour résumer, un signal transmis est soumis a un évanouissement non selectif en fréquence
dans les conditions suivantes:
TS > TrMS (=1 BS K BC (I 19)

ou, B, et T, sont, respectivement, la largeur de bande et la période de symbole du signal

transmis.
. A T, | . A T,
g TS > TRMS E TS < TRMS
3 R A e
E‘ pas % ISI présents
= <
t t i

(a) (b)
Figure 1.5 : Etalement di a I’effet multi-trajet :
(@) : Canal non sélectif en fréquence, (b) : Canal sélectif en fréquence
Il est important de noter qu’il n’y a pas de relation exacte entre 1’étalement temporel du signal
et la bande de cohérence, mais elles sont inversement proportionnelles, cela est exprimé par :

1

TRrMS

B, ~ (1.20)

Dans le domaine temporel, si 1’émetteur et/ou le récepteur sont en mobilité, le canal est
variable dans le temps en raison de I'effet Doppler. Par conséquent, le filtre RIF représentant
un tel canal aura des coefficients qui varient dans le temps. La rapidité de ces variations est
plus grande si I'émetteur et/ou le récepteur se déplacent rapidement. Ces variations sont
quantifiées par ce qu’on appelle le ‘temps de cohérence’ T,, Ainsi, pour pouvoir dire qu’un
canal de propagation est considéré comme invariant dans le temps pendant une durée T, il faut
vérifier T «< T,. Par conséquent, deux signaux séparés par un temps supérieur a T, font
I'expérience de deux canaux de propagation différents. Cet effet s'appelle la selectivité

temporelle du canal.

La sélectivité du canal de propagation est donc la combinaison de la sélectivité temporelle et
de la sélectivité frequentielle. Afin de visualiser cet effet, I'atténuation de puissance d'un canal
en bande de base d'un équipement utilisateur se déplacant a 50 km / h et une fréquence

porteuse f, = 6 GHz est donnée sur la figure 1.6 [4].
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Figure 1.6 : Atténuation de puissance d’un canal radio mobile.

1.3. Modélisation du canal de propagation

Comme nous avons mentionné précédemment, le signal qui atteint le récepteur n’est qu’une
résultante de plusieurs versions qui peuvent s’ajouter de maniere constructive ou destructive.
Ceci donne lieu a des évanouissements profonds dépendant de la phase de chacun de ces
signaux élémentaires. Puisque I’amplitude du signal recu fluctue d’une fagon aléatoire et trés
rapide sur des distances trés courtes, une représentation statistique du canal s’impose. Dans
les paragraphes suivants nous présentons les deux modeles de distribution statistique les plus
utilisés, a savoir le modéle de Rayleigh et celui de Rice.

1.3.1. Modéle de canal de Rayleigh

Le modele de canal a évanouissements de Rayleigh est un modéle de canal statistique utilisé
pour simuler un canal a trajets multiples n'ayant pas un trajet direct entre I'émetteur et le
récepteur. Dans ce cas, le signal complexe regu est constitué d’un grand nombre de trajets
indirects (NLOS) ayant des amplitudes et des phases aléatoires, indépendantes et
uniformément distribuées. Prenons 1’équation 1.10 d’un canal a L, trajets, avec des retards t;
fixes et des coefficients h;(t) comme des variables aléatoires. En suivant le modéle de canal a
évanouissements de Rayleigh, la 1€ composante multitrajet h,(t) peut étre définie comme
dans [2] et [7] par :
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® 2 (@)
h(t) = \/AT[,1 1 (t):;ijhl ® (1.21)

ou : Aé,l est la valeur moyenne de |h;(t)|?, hl(l) (t) et hl(z)(t) sont deux variables aléatoires
réelles et indépendantes. Si en plus on a de I’effet Doppler, ces deux composantes seraient
variables dans le temps. A un instant ¢ donné, ces deux variables suivent une loi de
distribution normale. Pour le modéle de Rayleigh, I’amplitude de la 1*™¢ composante |h;(t)|

est une distribution de Rayleigh ayant la fonction de densité de probabilité (PDF) suivante :

(x) 2 ( xz) (1.22)
Pin (X)) = —Fexp| —— .
[l Aél Aél

La fonction de densité de probabilité (PDF) de Rayleigh est illustrée dans la figure 1.7 [4].

= ~
Apy e /

- /

= N\

S //

< 4 N\,

/ ‘\\
0 I — >

Figure 1.7 : Densité de Probabilité du modéle de Rayleigh

On définit la fonction d'autocorrélation I;(t) comme suit :
(7)) = E[h(8). hi (t — 7)] (1.23)
Les variations statistiques de h;(t) dans le domaine temporel suivent la densité spectrale de

puissance Doppler S;(f), qui peut étre déterminée par la transformée de Fourier de I3 (7):
+oco
Sl(f) = TF[FI(T)] = j Fl(’l') e_jZTTdeT (I 24)

L’expression de la DSP Doppler est donnée dans [2] et [7] par :
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[ 1
I | f1 < forax
S(f) — 4 nfrrll)ax \/1 - (f/fn]i)ax)z > (1 25)

Lo StAfI 2 fiax

ou, ;2. est la fréquence Doppler maximale. Ce spectre Doppler est illustré par la figure 1.8.

S(f)

"
.h'_--

I—I ‘ffgax

max 0 max f

D D

Figure 1.8 : La bande spectrale Doppler

Le modele de Rayleigh donné par 1’équation 1.21 est sous une forme continue qui ne peut pas
s’implémenter sur une plateforme numérique pour simulation. Pour ce fait, une forme discréte

de ce modele est employée. Il s’agit de la méthode de représentation par somme-de-sinusoide
SoS (Sum-of-Sinusoids), proposée dans [8]. En utilisant cette méthode, les variables hl(l) (t)

et hl(z)(t) dans I’équation 1.21 seront définies par :

)

Ny
. 2 . .
hO () = EZ cos(2nf, ¥ + o) (1.26)
n=1

Avec, N, est le nombre de sinusoides considérés pour le [:7€ trajet, (p,(l,f est une variable
@

n

aléatoire uniformément distribuée sur I’intervalle ]0, 2] et les fréquences f,;’ sont définies

par :
1

@ — £D LY (P B S
Ln = fmax cOS [ZNI (n 2) +(=1) N, Lh+2] (1.27)
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1.3.2. Modele de canal de Rice

Dans d’autres situations, certains composants de diffusion sont beaucoup plus puissants que la
plupart d’autres composants. Généralement, la composante de diffusion prépondérante
correspond a la composante de visibilité directe (LOS), tandis que tous les autres composants
sont des composants sans visibilité directe (NLOS) [1]. Dans cette situation, le modéle de
canal a évanouissements de Rice est plus convenable. De la méme fagon, nous prenons
I’équation 1.10 d’un canal radio ayant L, trajets, avec des retards t; supposés constants et des

coefficients h;(t) comme des variables stochastiques.

Les variations de h;(t) dans le domaine temporel sont causées par deux types d'effet Doppler,
un étalement et un décalage [9]. Suivant le modéle de canal a évanouissements de Rice, la

1i¢me composante multi-trajet h; (t) peut étre représentée par deux parties comme suit :
h () = by () + hy(t) (1.28)

ou, hy(t) et h(t) représentent la composante due a I'étalement Doppler et celle due au
décalage Doppler, respectivement. La composante due a I'étalement Doppler est définie
comme dans [9] par :

(1) o)
R () = \@ M (t)jijhl © (1.29)

. = ~ 2 - ~ . L.
ot : AL, est la valeur moyenne de |7, (t)|", hl(l) (t) et hl(z)(t) sont deux variables aléatoires
réelles et indépendantes définies comme dans la partie précédente. Tandis que la composante

due au décalage Doppler est définie par :
h(t) = ’Aél X exp[j(anﬁi t+ go)], pour f& €[0,£2.] (1.30)

CLox v 2 o ;
ou : Aél est la valeur moyenne de |h,(t)| , @ la phase initiale, et f est la fréquence de

décalage Doppler qui dépend des vitesses de déplacement de 1’émetteur et de récepteur et de
la distance relative entre eux. Comme dans [4] la puissance moyenne totale de h;(t) est égale

a:

ALy = E[I () 12] = Ay + A4 (1.31)
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ou A;,l et Aﬁ,l sont les puissances moyennes de la composante due a 1’étalement Doppler et

celle de la composante due au décalage Doppler, respectivement. Le rapport entre ces deux

l

puissances, noté Kj,, est le facteur de Rice, soit : K, = AL, /AL,,,

on peut donc écrire :

(1.32)

A un instant t donné, les variables le(l)(t) et EZ(Z) (t) suivent une loi de distribution normale
comme pour le modeéle de canal a évanouissements de Rayleigh. Par conséquent, I'amplitude
de la I*™¢ composante suit une distribution de Rice ayant la fonction de densité de probabilité

suivante :

2(Kp + D x (K, + Dx? K,(K, + 1)
Pin(x) = ——7——exp <_Kh ———F |2 [ —F—x (1.33)
AL AL AL

avec : I, est la fonction de Bessel modifiée du premier type d'ordre zéro. Cette fonction de

densité de probabilité est illustrée a la figure 1.9, pour différentes valeurs de Kj,.

[§S]

Kﬁ'rzo
f;é\ VN X .
- = 3
= 15 A ’
E Kh:6
= ™ K;=9
E.
A< 05 /.
/ /Y
’ ~
0 | | > X
0 0,5 | 1.5 2 2.5 3

Figure 1.9 : Densité de Probabilité du modele de Rice

On constate de cette figure que, si K, augmente, I'amplitude de la composante multi-trajet
devient moins fluctuante et tend vers ’A§)1- Par contre, lorsque K, = 0, la composante multi-

trajet suit une distribution de Rayleigh.
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1.4. Estimation et égalisation du canal radio

L'estimation du canal joue un réle primordial dans un systéme de transmission. Par exemple,
dans les applications de communication 4G-LTE (Long Term Evolution), I’estimation de
canal radio permet d’augmenter la capacité des systéemes d'accés multiple par division de
fréquence orthogonale (OFDMA) en améliorant les performances du systéme en termes de
Taux d'Erreur Binaire (TEB). Pour faciliter I'estimation des caractéristiques du canal,
I’émetteur utilise des signaux de référence spécifiques a la cellule radio (on les appelle aussi
les symboles pilotes) insérés a la fois dans le temps et dans la fréquence. Ces symboles pilotes
fournissent une estimation du canal a des emplacements donnés dans une sous-trame. Par

interpolation, il est possible d’estimer le canal sur un nombre arbitraire de sous-trames.

Prenons comme exemple, le systeme LTE, les symboles pilotes ont des positions dans une
sous-trame en fonction du numéro d'identification de la cellule Node-B et de Il'antenne

d'émission qui est en train d’étre utilisée, comme indiqué dans la figure 1.10.

Svmboles pilotes

u
n e
u 7

Temps .

Fréquence

Figure 1.10 : Positions des symboles pilotes dans la grille Temps-Fréquence

Les positions uniques des pilotes garantissent gu'ils ne s'interferent pas les uns avec les autres
et peuvent étre utilisés pour fournir une estimation fiable des gains complexes attribués a
chaque sous-canal dans le canal de propagation [10]. La chaine de transmission radio et le
modele de canal de propagation sont illustres dans la figure 1.11.
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Figure 1.11 : Chaine de transmission dans un canal radio

Dans le coté émetteur, les signaux binaires, dans le bloc « Grille de ressources d’émission »
sont préparés par les opérations de codage de source, codage de canal, entrelacement et
modulation QAM, puis ils seront modulés par le modulateur OFDM (IFFT), amplifiés et
passés a travers le modele de canal de propagation (a bruit blanc gaussien additif). Une fois
arrivés au récepteur, les signaux sont démodulés par le modulateur OFDM (FFT), puis passés
au bloc « Grille de ressources de réception » pour subir les opérations inverses de décodage et
démodulation. Les signaux a ce niveau sont affectés par les gains complexes de canal et le
bruit additif. En utilisant des symboles pilotes connus, un égaliseur (MMSE) est en mesure
d’annuler les effets du canal et de réduire le bruit additif sur la grille de ressources de

réception.

La premiére étape pour déterminer 1’estimation par les moindres carrés consiste a extraire les
symboles pilotes de leurs emplacements connus dans la sous-trame recue. Comme les valeurs
de ces symboles pilotes sont connues, la réponse du canal a ces emplacements peut étre
déterminée par le biais de I'estimation des moindres carrés. Cette estimation est obtenue en

divisant les symboles pilotes recus par leurs valeurs attendues, soit donc :
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Y(k) = H(k)X (k) + 1 (1.34)

ou: Y(k) est la valeur du symbole complexe recu, X (k) est la valeur du symbole complexe
transmis, H(k) est le gain complexe de canal, et n est un bruit blanc gaussien additif

(AWGN). En particulier, si le symbole pilote X, (k) est envoyé dans une cellule, une

estimation instantanée du canal ﬁp (k) pour cette cellule peut étre calculée par :

Y, (k)
Xp (k)

H,(k) = =H,(k)+n (1.35)

1.5. Approches pour combattre les évanouissements

Comme nous avons déja vu dans la section précédente, les signaux radio des trajets multiples
subissent plusieurs phénomenes de propagation pendant leurs transmissions. La source
principale de ces problémes est la sélectivité temporelle et fréquentielle des canaux radio.
Cette derniére provoque des évanouissements profonds et dégrade les performances des
systemes de communication. Pour combattre les effets des évanouissements, nous présentons
dans ce mémoire deux approches tres efficaces: la premiere consiste a utiliser les
modulations multi-porteuses (MCM), qui sera détaillée dans le deuxieme chapitre, et la
deuxieme approche basée sur les techniques de diversité (MIMO). Ainsi, la combinaison des
deux approches (MCM et MIMO) permet de fournir des débits binaires trés élevés et une
grande robustesse contre les effets du canal radio mobile, grace aux avantages des deux
approches [1][11].

1.5.1. Apercu sur la Modulation Multi-Porteuse

Une modulation a porteuses multiples distribue les informations sur plusieurs sous-porteuses a
bande étroite afin de former un signal a large bande. Ce procédé permet de diviser le canal de
propagation a large bande en plusieurs canaux de propagation a bandes étroites. Dans un
systéeme bien dimensionné, chacun de ces canaux de propagation a bande étroite est considéré
comme non sélectif dans les domaines temporel et fréquentiel. Ainsi, une modulation multi-
porteuse présente une grande robustesse vis-a-vis de la sélectivité temporelle et fréquentielle
du canal de propagation. C'est pourquoi les modulations multi-porteuses sont largement

utilisees dans les systemes a large bande actuels.
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1.5.2. Techniques de diversité

Considérons un canal avec un seul trajet non sélectif en fréquence de gain h constant et un
affaiblissement de parcours égale a 1, avec un terme de bruit blanc gaussien additif n, le
signal regu est donc donné par I’expression suivante :

r =hs +n (1.36)
La probabilité d'erreur binaire pour la modulation QPSK est donnée par :

Pe» = Q (\/Ih|>.RSB) (1.37)

ou : RSB est le rapport signal a bruit, et Q est la fonction statistique définie comme dans [7]

par :

Q) = /24y (1.38)

1 to
_j e
V2 Jy

La figure 1.12 montre la courbe de la fonction Q.
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Figure 1.12 : La fonction Q

Puisque la fonction Q (x) est strictement décroissante, la probabilité p,; (de I’expression 1.37)
décroit également si I'un des deux paramétres : |h|?> ou RSB augmente. Or, le RSB ne peut
pas étre augmenté autant que nous le voulons, car la puissance transmise doit étre limitée pour
des raisons coexistence d’autres systémes [5]. Tandis que |h|? est aléatoire dépendant des
conditions du canal de propagation. Lorsque ce dernier présente des évanouissements
profonds, la probabilité d’erreur devient importante. Une solution naturelle pour améliorer les
performances consiste a faire en sorte que les symboles de données empruntent plusieurs

trajets, chacun s’affaiblissant de fagon indépendante, garantissant ainsi une communication
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fiable tant qu’il existe au moins un trajet saint (a faible atténuation). C’est donc la technique
de diversité qui peut améliorer considérablement les performances sur les canaux a
évanouissements [2].

Le concept de base de la diversité est que le récepteur doit disposer de plusieurs versions du

signal transmis, chaque version étant recue par un canal indépendant, comme illustré a la

figure 1.13.
- N (—\

> Canal 1 >

> Canal 2 > (o )
< . Combineur 3
= . dediversitta | | &
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Figure 1.13 : Concept de base de la diversite de canal

Chacun des canaux de la figure 1.13, plus le circuit récepteur correspondant, est appelée une
branche et les sorties des canaux sont traitées et acheminées vers le démodulateur par ce
qu’on appelle un combineur a diversité (le terme en anglais est ‘Combiner’) qui sera décrit
dans une prochaine section.

Le but de cette architecture est illustré dans la figure 1.14, qui montre la recombinaison de
deux signaux de Rayleigh indépendants (en bleu et en rouge). Nous constatons que le signal
obtenu (en vert) par combinaison des deux signaux, selon la sélection du meilleur RSB, subit
moins d’évanouissements par rapport a un signal regu par une seule branche. Une autre
motivation de la diversité consiste a améliorer la disponibilité du systeme pour les mobiles a
faible mobilité ou stationnaire, qui autrement resteraient parfois bloqués dans une atténuation
profonde pendant une longue période, méme si la puissance moyenne locale est suffisante
pour un fonctionnement fiable.

Deux critéres principales sont considérés pour avoir un bon gain de diversité:
1I’évanouissement dans un canal devrait étre non corrélé par rapport aux autres canaux et la
puissance moyenne disponible dans chaque canal devrait étre quasi identique [12]. En effet, si

la corrélation est trop élevée, des évanouissements profonds dans les branches se produiront
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simultanément. Si, en revanche, les branches ont une faible corrélation mais des puissances
moyennes trés différentes, alors le signal dans une branche plus faible peut ne pas étre utile
méme s'il est moins atténué que les autres branches [13].

Plusieurs techniques de diversité sont envisageables pour pallier au probléeme des
évanouissements. Les trois grandes familles de diversité utilisées en communications

numeériques sont : la diversité temporelle, la diversité fréquentielle et la diversité spatiale.

E L T L
. — Signal 1
4 — Signal 2 |

= Signal combiné

' f 'I‘ | |"ﬂ ”-I" ‘ [_I."

Amplitude du signal en dB

_‘4 Il Il I Il I I I Il I
0 50 100 150 200 250 300 350 400 450 500

Temps en ms

Figure 1.14 : Recombinaison de deux signaux de Rayleigh indépendants

1.5.2.1. Diversité temporelle

La diversité temporelle peut étre obtenue a partir d’une seule antenne en transmettant le méme
signal plusieurs fois, espacés suffisamment de temps que les évanouissements du canal soient
décorrélés. Supposons qu’a I’instant t; on transmet un signal d’information, le méme signal
sera transmis a I’instant t, aprés un intervalle de temps AT qui soit supérieur au temps de
cohérence du canal de propagation, soit: t, = t; + AT, avec, AT > T,. En satisfaisant cette
derniére condition, on peut profiter de la sélectivité temporelle, la figure 1.15 montre ce

processus (en bleu).
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Figure 1.15 : Diversité temporelle et diversité fréquentielle

Dans les milieux a évanouissements rapides (environnements sélectifs en temps), la vitesse est
énorme, et la diversité temporelle serait efficace pour remédier a cette grande mobilité.
Cependant, pour les milieux a évanouissements lents (fixes ou a faibles vitesses), elle devient
inefficace, car elle réduit la capacité du systéme et introduit des retards de transmission.
Néanmoins, ce principe est appliqué pour améliorer I'efficacité des techniques de modulation
codeée, qui utilisent I'entrelacement pour répartir les erreurs sur des blocs, permettant ainsi un

meilleur potentiel de correction d'erreur [2].
1.5.2.2. Diversité fréquentielle

Dans les canaux a large bande, deux composantes de fréquence espacées de Af, plus large que
la largeur de bande de cohérence B, subissent des évanouissements non corrélés, offrant un
autre moyen d'obtenir une diversité. Rappelons que la bande de cohérence est 1’espace
fréquentiel minimal entre deux fréquences affectées d’évanouissements indépendants. Dans la
diversité fréquentielle, si un signal est transmis sur une fréquence f;, le méme signal sera
répété sur la fréquence f, = f; + Af, avec Af > B.. Cette derniére condition nous permet
d’exploiter la sélectivité fréquentielle, ceci est illustré sur la méme figure 1.15 (en rouge).

Cette méthode n’est pas en général efficace en termes de bande passante, car plusieurs
fréquences sont demandées inutilement (pour des informations redondantes). Cependant, si le
canal est tres selectif en fréquence, la diversité fréquentielle est exploitée en résolvant les
composantes du canal multi-trajet a des retards différents en utilisant une structure de
récepteur approprié, comme par exemple le corrélateur RAKE pour les systemes a acces

multiple par répartition en code CDMA (Code Division Multiple Access) [14].
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1.5.2.3. Diversité spatiale

La diversité spatiale consiste a utiliser plusieurs antennes en émission et/ou en réception
séparées dans I’espace d’au moins la distance de cohérence qui correspond a la distance
minimale garantissant des évanouissements indépendants, c'est-a-dire pour que les phases
relatives des contributions multi-trajets soient largement différentes. Cette distance dépend de
I'environnement de diffusion local autour des antennes ainsi que de la fréquence porteuse.

Les performances des systémes a diversité spatiale peuvent étre évaluées a partir de deux
parametres : le coefficient de corrélation et le gain de diversité.

Coefficient de corrélation : il est fortement lié aux angles d’incidence des trajets multiples.
Dans le cas ou les angles d’incidence sont uniformément distribués sur [0, 2] (sur un plan
2D), le coefficient de corrélation pour une distance d s’exprime a partir de la fonction de
Bessel d’ordre zéro, Jo(x) comme suit [13] :

o(@ = Jo ()

ou : A est la longueur d’onde et d la distance de séparation entre les antennes. Et dans le cas

(1.39)

ou les angles d’incidence sont uniformément distribués dans tout 1’espace (3D), le coefficient

de corrélation peut étre décrit par la fonction sinus cardinal comme suit [15]:

sin(2md /)

2] (1.40)

p(d) =

La Figure 1.16 représente les variations des coefficients de corrélation en fonction de la
distance de séparation entre les antennes suivant les équations 1.39 (en bleu) et 1.40 (en
rouge). D’apres cette figure, le coefficient de corrélation s’annule pour la premiere fois quand

la distance d entre les antennes est égale a 0.4x en 2D et 0.5A en 3D.

Gain de diversité : il est défini comme étant 1’amélioration du RSB moyen de plusieurs
signaux combinés par rapport au RSB correspondant a la meilleure branche du systeme multi-
antennaire de diversité. Ce paramétre permet d’évaluer D’efficacité de la technique de
diversité. Le gain de diversité peut donc étre defini comme la différence entre le niveau de
TEB des branches combinées et le niveau de TEB d’une branche de référence (meilleure

branche) a une probabilité d’obtenir un TEB en réception inférieur a un certain seuil.
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Figure 1.16 : Coefficient de corrélation en fonction de la distance de séparation des antennes

Notons par y le RSB instantané et par ' le RSB moyen. La Fonction de Densité Cumulative
CDF (Cumulative Density Function) d’un canal de Rayleigh est la probabilité d’avoir le RSB

en dessous d’une certaine valeur x. Elle est donnée comme dans [16] par :

X
Prob(y <x)=1—eT (1.41)
Dans la référence [17], le gain de diversité est exprimé par :
PTOb(Cmb)
y = — 1.42
div PrOb(ref) ( )

OU : Prob(.ny) est le niveau de puissance apres combinaison et Prob..r) est le niveau de
puissance de la branche choisie comme référence. Ces deux puissances doivent étre prises
pour un méme niveau de CDF.

Dans la pratique, le gain de diversité est toujours fonction de 1’efficacité totale de chaque
antenne, qui doit donc étre prise en compte. En supposant que toutes les antennes du systéeme
aient une efficacité identique eror, I’expression du gain de diversité devient alors :

Gaiy = Gaw X Eror (1.43)

1.5.3. Techniques de combinaison

Les répliques du signal d’information arrivent au récepteur avec des phases différentes. La

sommation directe peut étre effectuée d’une fagon destructive ce qui donne en sortie un signal
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a faible puissance moyenne (faible RSB). Pour pouvoir combiner les signaux arrivant au
récepteur de maniere constructive et donc améliorer le niveau du signal résultant, trois
techniques principales ont été congues: combinaison par sélection (SC: Selection
Combining), combinaison par gain égal (EGC : Equal-Gain Combining) et combinaison par

rapport maximal (MRC : Maximum Ratio Combining).
1.5.3.1. Combinaison par selection (SC)

C’est la technique la plus simple et la moins performante. Elle consiste a choisir le signal
ayant la puissance maximale ou le meilleur RSB parmi tous les signaux indépendants arrivant
aux récepteurs. Comme le montre la figure 1.17, le systéme comporte N antennes de réception
ou branches de réception. Le signal recu sur la i*™¢ branche (par le i®®™¢ récepteur) peut
s’écrire :

ri(t) = hi(t).s() + n;(t) (1.44)
avec : s(t) est le signal transmis, h; (t) la réponse impulsionnelle du canal (i trajet), et

n; (t) est le bruit correspondant.

Sélection du RSB
le plus élevé
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=
[
\ 4
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J
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> Canal 2 _.[ Récepteur 2 —
. ) ) g
s : : , :
Q. o . =]
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r
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Figure 1.17 : Combinaison par sélection (SC)

Le signal combiné de sortie y(t) est représente par :

I
y(©) = Y win(0) (1.45)
i=1
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ou : w;" est le conjugué du coefficient de pondeération. Ces deux derniéres expressions peuvent

s’écrire sous forme matricielle (en gras) comme suit [16]:

y(®) = w' r() (1. 46)
r(t) = h(t).s(t) + n(t) (1.47)
ou:

w = [wy,wy, .., w]", R(t) = [hy (), h2 (), .., i (O], 1) = [11(6),n2(6), ., m (O],
I’indice H désigne la transposée conjuguée d'une matrice, et T sa transposée.

Supposons que wy, est la pondération de la branche pour laquelle le RSB Vérifie : y;, = y;,
avec : y, représente le RSB de la branche sélectionnée d'indice k, et y; le RSB de la i*™¢
branche. Ainsi, la combinaison par sélection (SC) applique les pondérations suivantes :

={1sik=i

0 sik =i pour i =1,2,.... y (1.48)

i
1.5.3.2. Combinaison par gain égal (EGC)

Contrairement a la technique précédente qui sélectionne le signal d’une seule branche a
chaque instant, la technique par gain égal utilise les signaux de toutes les branches pour
former le signal combiné. Comme ces signaux sont déphasés les uns par rapport aux autres, il
faut les rendre en phase avant d’étre sommés. Il faut donc multiplier les signaux de toutes les
branches par des phaseurs complexes ayant des phases négatives (—¢;), ou ¢; est la phase du
canal correspondant & la i?®™¢ branche comme Iillustre la figure I.18.

Les coefficients de pondération w; dans ce cas sont exprimés par [16] :

w;, = e 9 (1.49)
Par conséquent, les signaux pondérés seront en phase et le signal combiné aura un RSB
instantané bien amélioré. Par exemple, dans le cas de 2 branches seulement, le RSB a la sortie

du combineur est donné par [13] :

_(r+1p)?
Ye = 4o
+vy, + 24
_ Y1 TV2 - Y1Y2 (1.50)

ol : o est la puissance de bruit sur chaque branche. Dans le cas particulier ol les canaux ont

des puissances instantanées égales, soit y, = 2y; = 2y,, on obtient un gain de 3 dB.
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Figure 1.18 : Combinaison par gain égal (EGC)

1.5.3.3. Combinaison par rapport maximal (MRC)

Dans la combinaison dite a gain égal, il peut parfois arriver que I'une des branches ait un RSB
considérablement inférieur aux autres. Puisque la pondération est égale sur toutes les
branches, aprés sommation, le RSB global peut étre réduit a une valeur relativement faible.
Une meilleure approche consisterait a attribuer une pondération plus faible aux branches a
faible RSB. La combinaison par rapport maximum (MRC) est la méthode qui permet de
choisir les poids de branches d’une maniére optimale pour maximiser le RSB en sortie (voir
figure 1.19). La pondération optimale pour la branche i est donnée par :
h

= (1.51)
0p

w;

Cela permet a la pondération de suivre I'évolution de la puissance de bruit (a2) entre les
differentes branches.
Le RSB assuré par cette technigque est donné dans [16] par :
1 2\2
P o
_Qimn) (1.52)

I 2

Yec 3
Op Li=1T;
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Figure 1.19 : Combinaison par rapport maximal (MRC)

1.5.4. Systeme MIMO

La technologie ‘MIMO’ (Multiple Input Multiple Output) est largement utilisée dans les

communications numériques pour combattre les effets des interférences dus aux multi-trajets

[1]. Elle permet aussi d’augmenter la capacité des

systemes conventionnels sans avoir besoin

d’augmenter la puissance émise et la largeur de bande passante.

Dans un systtme MIMO, chaque antenne émettrice devient une source d’information

différente pour les antennes de réception. La figure 1.20 montre un systéme de transmission

MIMO qui comprend N, antennes en émission et N,. antennes en réception.

X1 hy4 V1
el
X2 Y2
m N2 =24
3 S
2 . - ke
- hZNt E

XN, YN,
N
— —

Figure 1.20 : Systeme MIMO a N, antennes d’émission et N, antennes de réception
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En se basant sur la figure 1.20, les évanouissements des différents trajets seront représentés

par les éléments hy; de la matrice H suivante :

hi1(t) =+ hyy,(B)
H = : : (1.53)
hy1(8) - hy ()

A la réception, le signal recu par la j*™¢ antenne de réception est exprimé par :

N¢

7(t) =Zhj,isi(t) +7;(0), j=12,......,N, (1.54)
i=1

ou n; un bruit additif. Si on prend tous les trajets, on peut écrire sous une forme matricielle :

r(t) = Hs(t) + n(t) (1.55)
avec :

- s(®) = [s1(6),52(D), .., Sw, (t)]T les signaux émis par les N, antennes d’émission.

- @) = [r1 @), 12(E), wennv Ty, (t)]T les signaux regus par les N, antennes de réception.

- H est la matrice canal dont les éléments sont les coefficients complexes du canal.

- n(t) est le vecteur bruit blanc additif gaussien de dimension (N, X 1).

Comme le montre I'équation 1.55, plusieurs répliques du signal de données codées dans
I’espace et dans le temps peuvent étre envoyées simultanément a travers les différentes
antennes. Ces signaux subissent différents effets de canal, permettant ainsi une récupération
plus fiable que dans le cas d'un seul signal recu SISO (Single Input Single Output). Cette
caractéristique clé est connue sous le nom de diversité spatiale. De plus, si différents signaux
sont transmis a travers chaque antenne, la capacité de canal et I'efficacité spectrale de sa
bande passante peuvent étre grandement améliorées par le biais du multiplexage spatial. En
effet, pour un systéme SISO avec une seule antenne au niveau de I'émetteur et du récepteur, la
capacité de canal C;; est donnée par :

Ci1 = W.log,(1 +y|h?|) [bit/s] (1.56)
ou : W est la bande passante du canal SISO, y est le RSB au niveau de lI'antenne de réception
et h le gain de canal.

Tandis que pour un systtme MIMO avec N, antennes en émission et N, antennes en

réception, la capacité du canal est calculée comme dans [6] par :
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Cy,y, = W.log; <det (1 + NLHHH)> [bit/s] (1.57)
t

ou : I est la matrice d’identité de dimension N, X N,, y est le rapport signal a bruit, H est la
matrice des coefficients du canal donnée par I’expression 1.53, HY' désigne la matrice

transposée conjuguée et detifl ) le déterminant d’une matrice.

15 T T T

—— 3150 (1x1) V]
—— MIMO (2x2)

10 -

Capacité de canal [b/s/Hz]

0 5 10 15 20 25
RSB [dB]

Figure 1.21 : Capacité des systemes MIMO (2 x 2) et SISO (1 x 1)

La figure 1.21 montre le gain en capacité assuré par un systeme MIMO (avec N, = 2, N, = 2)
par rapport au systeme conventionnel SISO (N, = 1, N, = 1). On y constate que la capacité
du canal SISO a été presque doublée dans le systeme MIMO 2x2. Une meilleure capacité de
canal est alors obtenue grdce aux canaux créés par le systeme multi-antennaire offrant la
possibilité de transmettre sur plusieurs modes spatiaux, et augmentant ainsi le débit sans

utiliser de fréquence supplémentaire.
1.5.5. Codage spatio-temporel (STBC)

Dans les systemes MIMO, on utilise généralement un codage approprié permettant de garantir
un gain de diversité spatiale pour améliorer la qualité de transmission. Un exemple pratique
largement utilisé est celui du codage en bloc spatio-temporel d’Alamouti [18] ou STBC pour
(Space Time Bloc Coding en anglo-saxon). Il est défini par une matrice génératrice G, a L

lignes et N, colonnes, de la forme suivante :
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g1 g1z - Yin,
S (1.58)
9gur Yz - LN,

Dans laquelle les éléments g;; sont les symboles du signal. En employant N, antennes

d'émission, chaque ligne de G est composée de N, symboles est transmise sur les N, antennes
dans un créneau temporel. Ainsi, la premiére ligne de N, symboles est transmise sur les N,
antennes dans le premier intervalle de temps, la deuxieme ligne de N, symboles est transmise

sur les N, antennes dans le deuxieme intervalle de temps, et ainsi de suite.

Le premier codage STBC a été proposé par S.M. Alamouti dans [18] pour un systéeme a deux
antennes d'émission et une seule antenne de réception. La matrice genératrice de I’expression

1.58 est donnée pour un tel cas particulier comme suit [5]:

G_l
-]

S1 52]

—s; s (1.59)

ou s; et s, sont deux symboles de données. Dans le premier intervalle de temps, % est

transmis sur la premiére antenne, tandis que % est transmis sur la deuxiéme. Pendant le

deuxieme intervalle de temps, la premiere antenne transmet %2 et la deuxieme transmet \5/—17

S1

Le débit symbole pour le code Alamouti est toujours égale a “1° car deux symboles, 2L et -2

V2 T2
sont transmis dans deux intervalles de temps.
La matrice H dans ce cas est la suivante:
H =[hy; hy] (1.60)

Pour le décodage STBC a la réception, on suppose que le canal est non sélectif en fréquence,
ce qui signifie que la matrice H est constante pendant les deux intervalles de temps. Le signal

recu dans les deux intervalles de temps est :

1
r = E(hnbh + hi28;) +m

; * * (1.61)
= ﬁ(—hnsz + hq2s1) + 13
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ou n4 et n, sont des bruits gaussiens non corrélés a valeurs complexes, a symétrie circulaire et

a moyenne z€ro, avec une variance ¢ 2. Soit sous forme matricielle :

I A R ] (.62
H

ou : H est une matrice orthogonale vérifiant la relation : H7H = (|hy1|? + |hi2|?) L.

Enfin, en utilisant le combineur MRC vu précédemment, les symboles estimés 3; et §, sont

obtenues par :

[ﬁl] ___ V2 hii  hi ] [rl]
3, lh1112+1h1212 [h],  —hqq )
_[5 n'1
=[]+ [n’z] (1.63)

avec .

77,1] V2 [h;1 iz ] [m]

= ¥ * 1. 64
n', hi, —hil1n: ( )

IIAEEIPHE

La figure 1.22 représente une comparaison entre un systeme a trajet unique SISO (Single Input
Single Output) (1x1) et un systéme utilisant le codage STBC d’Alamouti (2x1), en termes de
performance de TEB.

SISO
Alamouti (2x1)

m -2
@ 10
|_.
1073
10-4 | 1 1 | 1 )
0 5 10 15 20 25 30
RSB (dB)

Figure 1.22 : TEB en fonction de RSB pour un systeme MISO (2x1) avec le codage
STBC d’Alamouti comparé a un systeéme SISO (1x1)
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Les coefficients de canal sont totalement non corrélés et les symboles sont modulés par une
modulation QPSK. Nous constatons qu’en utilisant le codage STBC, la performance en TEB

s’améliore par rapport a celle du systéme SISO conventionnel.

Le code STBC d’Alamouti décri ci-dessus peut étre genéralisé pour des systéemes a plusieurs
antennes d’émission et de réception (N, > 2, N, = 2 ). Dans ce cas, les deux matrices H et G

auront des formes plus étendues comme expliqué dans [19].
1.6. Conclusion

Dans ce chapitre nous avons commence par étudier la propagation a travers le canal radio en
expliquant ses caractéristiques et ses effets qui affectent les signaux de communications. La
formulation mathématique du canal a été présentée et les deux modeéles statistiques du
canal ont été montrés, a savoir : le modéle de Rayleigh dans un environnement (NLOS) et

celui de Rice qui tient compte d’une ligne a visibilité directe (LOS).

Ensuite, on a arboré deux approches pour combattre les évanouissements profonds du canal a
savoir les techniques de modulation multi-porteuses (MCM), et les techniques de diversité,
notamment la diversité spatiale ou diversit¢ d’antennes qui permet d’améliorer
considérablement la puissance du signal recu (donc le RSB en réception). Dans ce but, nous
avons exposé brievement quelques méthodes de combinaison des signaux au niveau de la
réception, qui peuvent améliorer le débit de transmission des informations. D’autre part, deux
paramétres de diversité ont été cités dans le but d’évaluer les performances des systémes a

diversité a savoir le coefficient de corrélation et le gain de diversité.

Pour bien assimiler la diversité d’antennes, nous avons présenté la technologie MIMO utilisée
derniérement dans presque tous les systémes de communication pour augmenter la capacité
du canal radio et la qualité de transmission. Ensuite, on a expliqué le principe du codage
STBC d’Alamouti utilisé genéralement dans les systemes MIMO. Ce codage est tres employé

au niveau de la réception pour avoir un gain de diversité spatiale.
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Chapitre 1l : Modulations multi-porteuses a fréquences

orthogonales et a bancs de filtres

11.1. Introduction

Les systemes de communications numériques traditionnels ont été basés sur la modulation
mono-porteuse. Dans la théorie comme dans la pratique, lorsqu’on veut augmenter le débit
d’une transmission, on doit diminuer la durée de symbole des données. Cependant, d’apres ce
qu’on a vu au premier chapitre, la présence d’un canal multi-trajet a comme effet d’introduire
des interférences inter-symboles (ISI), ce qui nécessite a la réception une égalisation tres
compliquée [20]. Ainsi, les modulations multi-porteuses (MCM) ont été proposées en tant que
solutions alternatives afin de combattre I’effet multi-trajet. En effet, 1’idée de base des
techniques multi-porteuses consiste a subdiviser un flux de données a trés haut débit en ‘N’
flux élémentaires a un débit trés bas qui sont transmis sur N sous-porteuses orthogonales. Le
principal avantage est que méme si les spectres des sous-porteuses se chevauchent, les
signaux n’interférent pas entre eux grace a la propriété d’orthogonalité [21]. De plus, le grand
nombre de sous-porteuses N doit assurer que la bande de chagque sous-canal soit plus petite
que la bande de cohérence du canal de propagation. Ceci est équivalent a dire que 1’étalement
maximal des retards liés a I’effet multi-trajet du canal radio, est nettement inférieur a la
période symbole T. Ainsi, chaque sous-canal devient non sélectif en fréquence et subira un
évanouissement plat. Dans un tel canal qui est dit aussi « sans mémoire », les interférences
entre symboles (IS1) seront trés négligeables [1].

Differentes techniques de modulation multi-porteuses ont été proposées dans la littérature,
parmi lesquelles ’OFDM qui est basée sur les fréquences orthogonales et ’FBMC qui est
basée sur les bancs de filtres. Dans ce chapitre, on va présenter ces deux techniques MCM en

expliquant leurs principes et leurs avantages et inconvénients.
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11.2. Modulation Multi-porteuse a base de fréquences orthogonales (OFDM)

Le concept de modulation OFDM est tres similaire & la technique conventionnelle du
multiplexage par répartition en fréquence (FDM). Cependant, OFDM utilise des sous-
porteuses mutuellement orthogonales et étroitement espacées, ce qui lui permet d’assurer une
efficacité spectrale bien améliorée de 1’ordre de 50 % voire plus, par rapport au systéme

traditionnel FDM comme le montre la figure I1.1.

flh) fp1o
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Technique multi-pérteuses classique : FDM
1
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4_ ______________________
plus que 50 % du gain de bande
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>
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I
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! ra
Technique Orthogonale : OFDM Fréquence

Figure 11.1 : Gain en efficacité spectrale de I’OFDM par rapport 8 FDM

11.2.1. Principe de base de POFDM

L’OFDM consiste a diviser un flux a haut débit en un certain nombre de flux a faible débit,
puis les transmettre en parallele a l'aide de plusieurs sous-porteuses orthogonales
(transmission en parallele). Ainsi, les N symboles a transmettre qui étaient auparavant
transmis consécutivement a un débit élevé de 1/T,, vont étre émises simultanément sur N
sous-porteuses modulés a bas débit 1/T, avec T = NT. Ainsi, chacune des N données sont
transmises par un symbole de durée T au lieu de T, = T/N. La figure 11.2 illustre cette idée de
base des modulations a porteuses multiples en général. La durée d’un symbole est donc
multipliée par un facteur N dont le bon choix doit permettre de minimiser 1I’ISI tout en
conservant le débit de la modulation mono-porteuse initiale de 1/T,. Dans le domaine

temporel, le signal obtenu se décompose en symboles de durée T reésultant de la superposition
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de N signaux sinusoidaux de fréquences différentes (ayant une allure aléatoire). La longueur
de symbole OFDM dans le standard 4G-LTE est de 66,7 s [22].

Dans le domaine fréquentiel, les distorsions du signal introduites par le canal seront limitées
car chaque sous-bande sera suffisamment étroite pour pouvoir considérer le canal comme

localement plat. OFDM peut donc étre vue soit comme une technique de modulation ou une
technique de multiplexage [20] [23].

A Sous-canaux

A
v

Figure 11.2 : Principe de la Modulation a porteuses multiples

11.2.2. Expression du signal OFDM

Le schéma de principe de ’OFDM est représenté dans la figure 11.3 suivante :

SN ) 4 h

ejZTff1t
SEN+1 )
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Figure 11.3 : Principe de I’OFDM c6té émetteur
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Comme nous venons de le voir sur la figure 11.3, le signal OFDM se compose de N sous-
porteuses de fréquences f = fo + kAr, k € [0, ....., N — 1] qui sont rigoureusement espacées
de A et sont utilisées pour la transmission en parallele de N symboles. Ces symboles, notés
Skn +i, Sont des éléments complexes prenant leurs valeurs dans un alphabet fini correspondant
a une modulation donnée comme par exemple le QAM. g(t) est la fonction de mise en forme
qui est une fonction porte pour I’OFDM. L’expression du signal OFDM généré durant

I’intervalle [0, T] est donnée par :

N—1
x,(t) = Z Z Sen+i 9(t — kT) exp(j2nf; t), avec f; = iAy (IL 1)
i=0 &

Que I’on peut réécrire come suit :
N-1
x,(t) = Z gt —kT) z SKN +i exp(jZm'Af t) (IL 2)
k i=0

avec : YV spy 4 exp (j27riAf (t)) représente le symbole OFDM que 1’on peut noter par Sy,

et sy est le symbole de donnée sur la i®™¢ porteuse du k™ bloc. Remarquons la
ressemblance de ce terme & une Transformée de Fourier Discréte Inverse (DFT™).

L’expression du signal transmis peut donc s’écrire par :
X, (t) = Z S, g(t — kT) (I1.3)
k

Le signal OFDM peut étre donc facilement généré en utilisant une Transformée de Fourier
Discréete Inverse (IDFT) qui représente le modulateur au niveau de I'émetteur. A la réception,
la démodulation est réalisée par 1’outil de Transformée de Fourier Discrete (DFT) qui sera
appliquée sur les échantillons regus pour récupérer les symboles émis.

Par conséquent, I’implémentation de ’OFDM (voir figure 11.4) est devenu beaucoup plus
simple grace a ’outil de transformée de Fourier rapide inverse (IFFT) qui représente le
modulateur au niveau de I'émetteur, ainsi que la transformée de Fourier rapide (FFT) qui
représente le démodulateur au niveau du récepteur [24].

Pour la mise en ceuvre numérique, il faut passer a la forme discréte du signal. Le signal peut
étre échantillonné a la période T, = T/N et donc au rythme N fois I’espacement entre sous

porteuses, sans qu’il n’y ait de repliement de spectre. En prenant en considération les égalités

suivantes :
A ;] in

fisibp=ig fit== (I1.4)
t =nT;;
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L’expression du signal transmis dans le domaine discret sera donc :

HOEDY NZI Sanst 900 — kN exp (j2r ) (11.5)
k i=0

Notons que les algorithmes de transformée de Fourier rapide directe (FFT) et inverse (IFFT)

permettent une implémentation efficace de DFT et IDFT, respectivement.
11.2.3. Orthogonalité temporelle et orthogonalité fréquentielle

Pour maintenir une haute efficacité spectrale, ’OFDM effectue un multiplexage fréquentiel
dans lequel les spectres des sous-porteuses se recouvrent sans qu’il n’y ait perte d’information
en s’assurant que celles-ci forment une base de fonctions orthogonales [22].

Les contraintes d’orthogonalité sont définies d’un point de vue temporel et fréquentiel.

En posant ¢, ;(t) = g(t — kT) exp(jZniAf t), I’équation I1.5 peut s’écrire :

+o00 N-1

W0®= D s i® (11.6)

k=—o00 =0
oU : @y ; (t) représente la forme d’onde du signal transmis.
Dans un canal parfait, le signal recu est : y(t) = x,(t). L’estimation des symboles est réalisée

par le produit scalaire entre y(t) et la forme d’onde du récepteur, soit ¥y ; (t) :

Sensi =< Y(O, Ppi(6) > = f y(OW; () dt 1L.7)

ou Py ;i (£) = h(t — kT) exp(j2mids t) et h(t) est la réponse impulsionnelle du canal. Ainsi,
la reconstruction des symboles transmis est assurée grace a la condition d’orthogonalité

suivante :

< @ (), P, (8) > = jfﬂz,m Oy, () dt = 8,6 ; (11.8)

avec : &y, désigne le symbole de Kronecker défini par :

et sil=k
&*_{0 sil#k

Suivant le choix de g(t) et de A, le résultat du produit scalaire de 1I’équation 1.8 entraine une

(I1.9)

orthogonalité en temps (indices [ et k) et en frequence (indices m et i).
L’orthogonalité temporelle est assurée par une fonction porte qui est choisie pour sa simplicité
de mise en ceuvre. Elle consiste en un fenétrage rectangulaire des symboles OFDM :

1 our 0<t<T
g0={, "

ailleurs (11.10)
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Dans la figure I1.4, I’orthogonalité temporelle peut étre visualisée dans une seule durée de

symbole OFDM, par un nombre entier de périodes de chacune des sous-porteuses [22].

Nombre entier de periode de différentes sous-porteuses

Amplitude

durée d'un symbole OFDM

temps

Figure 11.4 : Orthogonalité temporelle de I’'OFDM

L’orthogonalité fréquentielle, quant a elle, est assurée par un dimensionnement

rigoureusement defini de Ar et dépend fortement du choix de la fonction de mise en forme
g(t) utilisée. Cet espacement A, entre les sous-porteuses est égale a :
1
(11.11)

Af=7

4

Amplitude

Fréquence

Figure 11.5 : Orthogonalité fréquentielle de ’OFDM
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Dans la figure 11.5 on constate qu'en raison de la condition d’orthogonalité fréquentielle, le pic
de chaque sous-porteuse coincide avec le zéro des autres sous-porteuses, éliminant ainsi les

effets des interférences [24].
I1.2.4. L’intervalle de garde

D’apres ce qu’on a vu au premier chapitre, dans le cas d’un canal radio mobile, en plus de
I’effet multi-trajet, les signaux de communication seront affectés par une autre source
d’évanouissement connue par « effet Doppler ». Il s’agit d’une variation de la fréquence liée a
la mobilité du récepteur et/ou de 1’émetteur [1].

L’augmentation de la durée symbole T par 1’accroissement du nombre de sous-porteuses N
était une bonne solution pour réduire I’'ISI. Cependant, la durée T de chaque symbole OFDM
doit rester bien inférieure au temps de cohérence du canal et donc 1’annulation totale de I’ISI
par cette méthode n’est pas réalisable. Une solution consiste a sacrifier une partie de I’énergie
emise en ajoutant a chague symbole OFDM un intervalle de garde dont la durée T, est plus
longue que I’étalement maximal des retards ,,,, de la réponse impulsionnelle du canal, et ce

pour pouvoir absorber les ISI résiduelles [25], soit Ty = 7,4, (VOir Fig. 11.6).

ISI et ICT

) absorbes ]
copie copie

Ccp Symbole i CP Symbole i+1

&

T = NT, Ty = Tmax

Figure 11.6 : Intervalle de garde

Dans le cas d’une propagation a travers un canal dispersif en temps, il ne sera pas possible de
recevoir un nombre entier de périodes durant la fenétre temporelle T pour les trajets retardés,
ce qui se traduit par une perte d’orthogonalité entre les sous porteuses. Sur une fréquence
porteuse donnée, une sinusoide retardée ne sera présente dans la fenétre d’intégration FFT que
sur une durée T, < T, ce qui revient a effectuer le fenétrage sur une durée réduite T,. Or, la

réduction de la durée du fenétrage implique tout naturellement (dans le domaine fréquentiel)
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une augmentation de la largeur des sinus cardinaux (1/T, > 1/T) dont la conséquence est la
perte d’orthogonalité entre les sous-porteuses conduisant ainsi a I’apparition d’ICI [20].

Pour pallier a ce probléme, une version trés efficace de I'intervalle de garde est utilisée. Il
s’agit de ce qu’on appelle communément le Préfixe Cyclique (CP) dont la durée est comprise
entre 1/4 et 1/32 de la durée du symbole [5], et il consiste en une copie de la derniere partie du
symbole OFDM qui sera rattachée a son début et qui va permettre de conserver un nombre
entier de cycles pendant la fenétre d’intégration T, et de ce fait, assurer I’orthogonalité entre
les sous-porteuses limitant ainsi I’ICI (voir figure 11.7). La longueur standard du CP dans le
standard LTE est fixée a 4,69 [@s, ce qui permet au systeme de tolérer des variations de

trajectoire allant jusqu'a 1,4 km [22] sur des trajets indirects.

T “ ’ ’ . .
Récupération possible

1 1
P
1 Tr 1

[ CR:| Donncel |
| CP:| Domnéei

Fenétre d’intégration FFT

L
.

Tm ax

temps

Figure 1.7 : Restauration d’orthogonalité par Préfixe Cyclique

11.2.5. Chaine de transmission OFDM

La figure 11.8 montre la chaine de transmission d’un systtme OFDM. En émission, on voit
bien tout le processus cité avant pour transmette les données a travers le canal radio mobile.
A la réception, tout le processus est inversé pour récupeérer les données transmises. Le CP qui
peut contenir de 1’ISI est enleve et le symbole OFDM est remis au démodulateur. Celui-ci
effectue une transformée de Fourier (FFT) qui transpose les symboles OFDM du domaine
temporel au domaine fréquentiel. En raison des distorsions induites par le canal de
transmission, celui-ci doit étre corrigé par une égalisation a la réception qui consiste en une

pondeération inverse sur chagque sous-porteuse pour compenser les effets du canal. Les
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coefficients de pondération sont obtenus grace aux symboles pilotes, qui sont des valeurs
constantes insérées sur certains points a I’entrée de I’IFFT et qui doivent étre connues au
niveau du récepteur (voir §1.4 du 1" chapitre). C’est grice au CP qu’on puisse considérer ces
coefficients comme des valeurs constantes et donc réduire considérablement 1’égalisation
[34]. L’égalisation est effectuée dans le domaine fréquentiel. Il existe différentes techniques
d’égalisation, les plus utilisées étant les techniques de forgage a zéro (ZF), les moindres carrés
(MMSE) et la détection par maximum de vraisemblance (ML) [5].
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Figure 11.8 : Chaine de transmission OFDM

11.2.6. Avantages et limitations de ’OFDM

L'utilisation massive de 'OFDM s'explique par le grand nombre d'avantages qui caractérisent
une telle technique de modulation. Elle constitue, en fait, une solution efficace pour
combattre, a une certaine limite, les effets des trajets multiples et de variation temporelle du
canal de transmission (Doppler). C’est ce que justifie son utilisation, jusqu'aux nos jours, dans
de nombreuses technologies actuelles, y compris ceux de la 4G des télecommunications.

Certains des points positifs de I'OFDM sont mentionneés ci-dessous [26]:
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e (’est un moyen efficace pour combattre les effets des trajets multiples qui provoquent des
interférences entre symboles (ISI) grace a I’insertion du préfixe cyclique (CP), et la
sélectivité fréquentielle du canal gréace a la réduction de la bande des sous-bandes.

e Encombrement spectral optimal par rapport aux autres techniques multi-porteuses
Conventionnelles grace a la condition d’orthogonalité.

e Co(t faible et implémentation facile et efficace de la modulation et démodulation grace a
I’outil de transformée de Fourier rapide (FFT) et son inverse (IFFT).

e Robustesse face aux bruits impulsifs.

e Egalisation simple et optimale grace a lI'ajout du CP.

En dépit de la multitude et de l'importance de ses avantages, OFDM présente plusieurs

limitations envers les futures applications 5G, notamment les points suivants :

e Le signal OFDM souffre d’un facteur PAPR (Peak to Average Power Ratio) élevé qui
mesure les fluctuations de son enveloppe. Un PAPR élevé cause de fortes distorsions au
signal et nécessite un systeme capable de prendre en charge une puissance de signal
instantanée bien supérieure a la puissance moyenne du signal, ce qui nécessite une faible
efficacité énergétique.

e La perte en efficacité spectrale suite a I’utilisation du préfixe cyclique qui est, en fait, une
redondance d’information.

e Son filtre de mise en forme rectangulaire qui a un spectre a lobes secondaires extrémement
élevés et donc un débordement hors bande important, nécessitant de larges bandes de
garde. Ceci représente une autre perte d’efficacité spectrale.

e Exigence d’une synchronisation rigoureuse, et sensibilité au décalage temporel qui génere
des interférences entre les sous canaux et dégrade les performances du systéme.

e Sensibilité aux décalages fréquentiels (CFO) pouvant affecter 1’orthogonalité entre sous-
porteuses et donc causer des interférences entre canaux (ICI).

C’est pour cette raison que des chercheurs ont été incité a traité ces limitations avec une

importance supplémentaire, en proposant, d’une part, des versions améliorées de I’OFDM,

comme par exemple : GFDM (Generalized Frequency Division Multiplexing) [27], Lapped-

OFDM [28], WF-OFDM (Windowing and Filtering OFDM) [29], BF-OFDM (Block Filtered

OFDM) [30], Optimized OFDM [31], et d'autre part, des techniques de nature différente

comme des solutions alternatives a ’OFDM, notamment, FBMC (Filter Bank Multi-Carrier)

[32], UFMC (Universal Filtred Multicarrier) [33].
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11.3. Modulation multi-porteuse a base de bancs de filtres FBMC

Pour satisfaire les exigences des futures applications, plusieurs approches multi-porteuses ont
¢té proposées comme candidates a remplacer I’OFDM dans le standard 5G & venir. Parmi ces
techniques alternatives, celles basées sur les bancs de filtres qu’on peut juger comme les plus
puissantes et avantageuses [34]. Il existe principalement trois techniques multi-porteuses a
base de bancs de filtres qui ont été étudiees dans la littérature, a savoir : la multi-tons filtrée
(FMT) [35] [36], la multi-tons décalée (SMT) [37] [38] et la multi-tons modulée par cosinus
(CMT) [39] [40].

11.3.1. Motivation et choix de la technique FBMC/OQAM

Dans ce qui suit, nous justifions notre choix sur la modulation FBMC/OQAM parmi plusieurs
autres techniques multi-porteuses candidates de la peme génération de communication sans fil.
Dans cette thése, nous avons choisi de travailler sur la technigue FBMC/OQAM (reconnue
aussi par SMT), proposée dans la référence [41]. En effet, d’aprés la référence [34], cette
technique est la plus répandue et la plus considérée dans la littérature. Notons que cette classe
est essentiellement équivalente & OFDM/OQAM [37] ou encore MDFT [42]). De plus, la
technique FBMC/OQAM peut traiter la sélectivité de fréquence de canal sans aucune
exigence de préfixe cyclique (CP), ce qui améliore son efficacité spectrale. D’autre part,
FBMC/OQAM utilise une autre forme d’impulsion bien localisée en temps et en fréquence ce
qui réduit considérablement les fuites hors bande (OOB), donnant encore un autre gain en
efficacité spectrale. La figure 11.9 représente une comparaison entre OFDM et FBMC/OQAM
en termes de réponse fréquentielle du filtre PHYDYAS. Ainsi, dans la référence [43], les
performances de FMT, CMT et FBMC/OQAM sont comparées, pour un filtre de longueur
donnée et un nombre donné de sous-porteuses, la conclusion révele que parmi les trois
techniques, la SMT (FBMC/OQAM) présente la plus forte atténuation dans la bande.

11.3.2. Principe de la modulation FBMC/OQAM

FBMC/OQAM, comme toute technique de modulation multi-porteuse, divise le canal de
fréquence global en un ensemble de sous-canaux de largeur de bande inversement
proportionnelle au nombre de sous-canaux. Si le nombre de ces derniers est suffisamment
élevé, la bande passante de chacun d’eux sera suffisamment petite, c'est-a-dire inférieure a la

bande de cohérence du canal et on pourra supposer qu'elle est approximativement plate [44].
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Figure 11.9 : Réponses en fréquence de I’OFDM et de la FBMC/OQAM

Dans la figure 11.10, le flux de données a haut debit est divisé en N flux de données a faible
débit paralléles qui sera par la suite transmis sur N sous-porteuses trés proches les unes des
autres, avec un espacement de fréquence régulier Af = 1/T (avec T est la période de
symbole). La premiére spécificité d’un systtme FBMC/OQAM est qu’il transmet des
symboles OQAM au lieu des symboles QAM conventionnels [37]. 1l s’agit d’une simple
conversion complexe-réelle en mettant un décalage d’une demi-période symbole T /2 entre la
partie réelle (en phase) et la partie imaginaire (en quadrature) d’un symbole QAM donné,
pourvu que si le retard est introduit dans la partie imaginaire sur une sous-porteuses "m", ¢’est
la partie réelle sur la sous-porteuse suivante "m + 1" qui sera retardée. La seconde spécificité
est que la forme du filtre d’émission utilisé est différente de la fonction porte de ’OFDM et
s’étalant sur plusieurs symboles multi-porteuse. Plusieurs formes d’onde ont été proposées
dans la littérature dont la plus avantageuse est celle proposée par Bellanger dans [32] et qui
est adoptée par le projet europeen PHYDYAS.

Les figures 11.10-11 montrent les configurations de base de I’émetteur et du récepteur d’un
systeme FBMC/OQAM, respectivement.
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Figure 11.11 : Configuration du récepteur d’un systtme FBMC/OQAM
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Les différents filtres p(t) sont mis en paralléle pour construire ce qu’on appelle un banc de
filtres. Selon la référence [34], ces filtres doivent étre caractérisés par les propriétés suivantes:
e lIs sont tous des versions décalées en fréquence d’un méme filtre prototype.
e lIs ont la méme bande passante que le filtre prototype et divisent la largeur de bande
de canal disponible de maniere égale.
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e Les bancs de filtres a réponse impulsionnelle finie (RIF) sont utilisés au lieu de leurs
homologues a réponse impulsionnelle infinie (RII) car les filtres RIF sont toujours
stables et ils sont relativement faciles a concevoir et a mettre en ceuvre.

e Les filtres prototypes a phase linéaire sont utilisés et, par conséquent, le délai systéeme
global résultant dépend uniquement de 1’ordre du filtre prototype.

Dans la figure 11.12 nous avons présenté la structure globale de ce qu’on appelle trans-
multiplexeur (émetteur/récepteur) du systeme FBMC/OQAM. Les principaux blocs de
traitement dans cette représentation sont: le prétraitement OQAM, le banc de filtres de
synthése (SFB), le banc de filtres d'analyse (AFB) et le post-traitement OQAM. Les bancs de
filtres de synthese et danalyse sont naturellement les composants clés dans cette
configuration.

Banc de Filtres de Synthése

}
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RN
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binaires . I .
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Figure 11.12 : Configuration de base d’un systtme FBMC/OQAM

Le bloc de prétraitement realise la conversion des symboles complexes QAM en des symboles
réels OQAM. Dans ce bloc, les parties réelle et imaginaire d’un symbole complexe sont
séparées pour former deux nouveaux symboles. L'ordre de ces nouveaux symboles dépend du

numéro de la sous-porteuse, c'est-a-dire que la conversion est différente pour les sous-
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porteuses paires et impaires. Il s’agit d’alterner le décalage de T /2 entre la partie réelle et la
partie imaginaire selon le numéro de sous-porteuse. Par conséquence, les signaux d'entrée,
aprés le prétraitement OQAM, seront purement réels ou imaginaires [34]. De méme, au coté
récepteur, le bloc post-traitement effectue la conversion inverse pour restituer les symboles
complexes d’origine a partir des symboles réels.

Le banc de filtres de synthese (SFB), placé en émission, comprend tous les filtres de
transmission paralleles, tandis que le banc de filtres d'analyse (AFB), placé en réception,
comprend les filtres adaptés de réception, afin de récupérer les données transmises. Ainsi,
SFB et AFB implémentent respectivement le modulateur et le démodulateur du systéeme
FBMC/OQAM.

Comme illustré sur la figure 11.12, I’'SFB a une forme directe composée de ‘N’ sur-
échantillonneurs et de ‘N’ filtres de synthése. Ainsi, les signaux d'entrée, X;(z) sont d'abord
sur-échantillonnés par un facteur de N /2, puis filtrés avec les filtres P;(z) de synthese. Ainsi,
le signal de sortie du SFB, Y(z) est formé lorsque tous les sous-signaux sont sommeés. De
méme, un AFB sous sa forme directe est construit a 1’aide de ‘N’ filtres d’analyse et de ‘N’
sous-échantillonneurs. Le signal d’entrée Y(z) est d’abord filtré par les filtres Q;(z)
d’analyse, qui sont identiques & ceux de synthése, et les signaux résultants seront sous-

échantillonnés par un facteur de N /2, pour restituer les signaux de sortie estimés X;(z).
11.3.3. Structure Polyphasée des bancs de filtres

L implémentation directe de la configuration de la figure 11.12 n’est pas tres efficace pour les
applications pratiques car les opérations de filtrage sont effectuées a un taux d'échantillonnage
tres élevé [34], ce qui implique une complexité énorme et beaucoup de calculs inutiles.
Heureusement, on peut reformuler cette configuration de banc de filtres en une forme dite
polyphasee, plus simple et plus efficace [45]. Le principal avantage de cette forme est qu'elle
offre une énorme simplification car les opérations de filtrage seront effectuées a faible taux
d'échantillonnage et aucun calcul inutile ne sera impliqué.

Selon cette théorie, un banc de filtres peut étre implémenté dans la pratique par un réseau
polyphasé PPN (Poly Phase Network), associé avec une transformée de Fourier rapide (FFT)
[34]. Considérons un filtre P(z) de réponse impulsionnelle finie (FIR) et de nombre de

coefficients : L = KN, défini par :

L-1
P(z) = Zp[l] 77! (11.12)
1=0
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avec K est le facteur de recouvrement qui sera défini par la suite. On peut décomposer ce

filtre en N filtres élémentaires comme suit :

N-1K-1
P(2) —Zp [lz7! = ZZp [kN + n]z~KN+m)
n=0 k=
N 1K-1
[Z p[kN + n]z_kN] z (11.13)
0
D’ou, la structure du réseau polyphasée PPN du filtre P(z) est donnée par 1’expression
suivante :
P(2) = X023 Cul2z"]z7™™ (11.14)

ol, C,[zV] = XL p[kN + n] z7*N sont les composants polyphasés.

Py[z] P, [z] Py [z] Py_;|z] Py_4[z]
0 1N  2/N W-2/N (N-1/N f

Figure 11.13 : Banc de N filtres basé sur le décalage du filtre prototype

Considérons P;(z) la version décalée dans le domaine fréquentiel par i/N du filtre P(z), soit :

P (z) = zp[l]ej%ﬂ” z7! (11.15)

2T,
e VM, [zV ]z (11.16)

En prenant tous les décalages multiples de 1/N comme indiqué a la Fig. 11.13, nous pouvons

exprimer le banc de N filtres par I’équation matricielle suivante :
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Py(z) ]
P1:(Z) ‘z ll w:‘1 w~ (V= 1)\ (I1.17)
PN—l (Z) 1 W_(N_l) _(N 1) [ -(V- I)CN 1 N]J

IDFTy

ou, w = e"jZVn et une matrice carrée qui représente la matrice de transformée de Fourier
discrete inverse d’ordre N.

Pour éviter d’effectuer les opérations de filtrage a un taux d’échantillonnage élevé, comme
cité avant, on va utiliser les égalités a plusieurs niveaux, également appelées "identités
nobles™ expliquées dans la référence [21], ce qui rend la mise en ceuvre plus efficace et moins
complexe. En utilisant ces identités avec I’équation II.17, on peut aboutir a la structure
polyphasée du banc de filtres de synthese (SFB) comme illustré sur la figure 11.14. Les
signaux d’entrée x;[n] passent par une IDFT d’ordre N avant d’étre filtrés par les composants
polyphasés C,[z"], puis sur-échantillonnés par un facteur de N, ensuite passent par une
chaine de retards. Les figures 11.14-15 montrent les configurations polyphasées du SFB et de

I’ AFB, respectivement.

xo[n] — _.[ Col2] ]_.[ TN yln]
_.[ C4[z] H TN —»q;

vl el vl TN ]——@

Figure 11.14 : Configuration polyphasée simplifiée du SFB

N1dal

De méme, I’implémentation polyphasée de I’AFB qui représente une structure duale du banc

de filtres de synthese précédemment vue, et est donc exprimé de maniére similaire par :

Q@ 1010 1 . 1 [ Colz"] ]
[ Q_1:(z) ‘: 1 w - w(":"l) z_1C:1[ZN] (11.18)
Q-w-1)(2) 1 wth-D -1 lz_(N_l)CN_l[zN]J
DFTy PPN

.2
ol, w = e /W et la matrice carrée représentant la matrice de transformée de Fourier discréte
d’ordre N. Le signal d’entrée y[n] passe par une chaine de retard, puis sous-échantillonné par
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un facteur de N, ensuite il sera filtré par les composants polyphasés C,[z"]. Cette opération

de filtrage est suivie, cette fois-ci, par une DFT d’ordre N.

y[n] ZlN]*[Qm:k' — %o[n]
@_{ I N H C,[z] ]—»

— xq[n]

N1d4d

[;é—{ IN H CN_1[Z]]—> > Xy-1[n]

—

Figure 11.15 : Configuration polyphasée simplifiée de I’AFB

11.3.4. Forme d’onde et expression du signal FBMC/OQAM

Dans la section précédente nous avons vu que ’FBMC utilise une autre forme d’impulsion
différente de celle rectangulaire de I’OFDM, et qui soit bien localisée en temps et en
fréquence. Par ailleurs, I’ajout du préfixe cyclique entraine une perte d’efficacité spectrale
(c.a.d. une densité de symbole p < 1). Donc, on doit choisir une forme d’onde qui assure une
densité de symbole égale a ‘1°. Cependant, il est théoriquement prouvé par le théoréme de
Balian-Low [46], qu’il n’est pas possible d’obtenir une fonction prototype bien localisée en
temps et en fréquence qui satisfait a la fois la condition d’orthogonalité et une densité de
symboles égale a “1°. Dans [41], I’auteur a montré qu'en introduisant un décalage de 1’ordre
de moitié de la période symbole (T'/2) entre les composantes en phase et en quadrature des
symboles QAM, il est possible d'obtenir un espacement fréequentiel supplémentaire entre les
canaux de sous-porteuse adjacentes tout en pouvant récupérer les informations.

En revanche, pour atteindre ces objectifs, nous devons rel&cher la condition d’orthogonalité
complexe et se contenter de 1’orthogonalité réelle [5]. De ce fait, pour pouvoir récupérer les
données du coté récepteur, les données transmises doivent étre des valeurs purement réelles
(ou purement imaginaires) choisies dans une constellation réelle PAM au lieu d'une
constellation complexe QAM. La modulation d'amplitude en quadrature décalée (OQAM) est

utilisée a cette fin. Pour maintenir le méme débit de données souhaité, nous devons choisir
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une densité de symboles de deux symboles a valeurs réelles (équivalant a un symbole a
valeurs complexes) par point sur le plan temps-fréquence [38]. La figure 11.16 présente la
répartition des symboles des modulations OFDM et FBMC/OQAM sur le plan temps-
fréquence (T-F). Pour les symboles OQAM, on constate que chaque symbole purement reel
est entouré par des symboles purement imaginaires, que ce soit sur les deux porteuses

adjacentes ou sur les deux blocs adjacents.

(A
a8
1/T

Sous-porteuses

@—0—@—pr
>
p

‘@
8) /X

B

(A
—A—a

(?@@@

‘M)
/\ (@) /\

Temps
O Symbole complexe QAM
@ Partie réelle OQAM

A Partie imaginaire OQAM

Figure 11.16 : Répartition des symboles FBMC/OQAM et OFDM sur le plan T-F

Supposons qu’a I’entrée du systéme on a les symboles complexes suivants :

Xpn = Xhn + x5, (11.19)
Q

mnmn

ieme

symbole sur la m sous-

ol xh, et x teme

sont les parties réelle et imaginaire du n
porteuse, respectivement. Le signal continu en bande de base a transmettre est donné par

I’expression suivante [37]:

+o00
M-1 2T
s(t) = E E O[xém,np(t —nT) + jxd, ,p(t —nT —T/2)]e T ™"
m=

n=—o

2T
+ [ s1ap(t =0T = T/2) + jx2 11 20 (t = nT)]ed T EmHE (I1.20)
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ou p(t) est la réponse impulsionnelle du filtre prototype et le nombre de sous-porteuses est
supposer un nombre pair, puissance de 2, soit: N = 2M. Pour arranger et simplifier

I’expression (I1.20), nous admettons les notations suivantes :

I
aZm,2n=x2m,n
Q
Am2n+1=X2m n
0 ’ (11.21)
A2m+12n=X2m+1n

I
A2m+12n+1=X2m+1,n

En conséquence, le signal FBMC/OQAM transmis, en temps continu et en bande de base aura

I’expression suivante [37]:

40 M1 T ]Z_nmt .
s(t) = Z Z A D (t — nE) e’ T e/¥Pmn (11.22)
m=0

n=-—o
olu: a,, est un symbole réel transmis a ’instant nT sur la porteuse m, et le terme ¢, ,

représente la phase, et est donnée par :

s
Pmp =7 (m+n) —m(mn) (11.23)
L’¢équation (I1.22) peut s’écrire sous la forme suivante :
0 M1
s(t) = Z Z G Yimn () (I1.24)
m=
n=—oo

avec : y,, » (t) représente la version decalée en temps et en fréquence du filtre prototype p(t)

qui a I’expression :

T\ 2t .
Yma(©) =p (t - ng) e/ T™ e/ mn (I1.25)
Dans notre travail, nous nous intéressons au filtre prototype PHYDYAS proposé par M.
Bellanger dans [32].
Cependant, I’expression 11.24 représente la forme du signal FBMC/OQAM a temps continu,

pour 1I’implémenter sur machine numérique on doit utiliser sa forme a temps discret. Comme
dans [47], la forme discréte du signal FBMC/OQAM est donnée par :

M—-1 +o

2T .
slk] = z z A gLk — 1M /2! T ] Pmn (I1.26)

m=0n=—co
ou:

glk] est le filtre prototype a temps discret qui prend des valeur dans le domaine réel.
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11.3.5. Filtre Prototype utilisé dans FBMC/OQAM

Contrairement a I’OFDM, la technique FBMC/OQAM n’exige aucun intervalle de garde. Elle
offre en outre la possibilité d’utiliser différents filtres prototypes bien localisés en temps et en
fréquence, permettant un contréle bien meilleur de 1’émission hors bande (OOB) [34].

Le filtre prototype est un élément clé des bancs de filtres modulés complexes car tous les
filtres de synthése et d’analyse (SFB et AFB) sont des versions décalées en fréquence de la
réponse en fréquence du méme filtre prototype passe-bas correspondant. En ce sens, la qualité
du systeme de banc de filtres dépend principalement des propriétés de ce filtre prototype [34].
Comparé a I’OFDM qui est trés liée a son prototype rectangulaire, FBMC fait preuve de
beaucoup de souplesse dans la conception des filtres prototypes. La contrainte de base a
garantir est que lors de la transmission de données, le filtre doit satisfaire le critére de Nyquist
pour éviter les ISI. Le filtre prototype est sélectionné pour étre un filtre RIF, symétrique, a
valeur réelle et causale avec une sélectivité en fréquence élevée [34]. Dans la référence [48],
des filtres prototypes bien connus dans la littérature ont été représentés mathématiquement et
des compromis ont été faits.

Egalement, Y. Medjahdi dans sa these de doctorat [21], a présenté des filtres bien reconnus,
tels que le filtre rectangulaire, la racine carrée de cosinus élevé (SRRC), la fonction
gaussienne étendue (EGF), I’algorithme de transformation isotrope orthogonale (IOTA) et le
filtre (PHYDYAS). Dans ce qui suit, nous allons ¢laborer la forme d’onde du filtre
PHYDYAS et ses caractéristiques, puisque c’est celle considérée dans nos travaux de

recherche ainsi que dans les résultats de simulations du dernier chapitre.

> Filtre Prototype PHYDYAS
La transmission numérique est basée sur la théorie de Nyquist qui stipule que la réponse
impulsionnelle du filtre de transmission doit passer par I’axe des abscisses a tous les multiples
entiers de la période symbole [7]. Le filtre PHYDYAS a été congu par M. Bellanger, en se
basant sur la technique dite d'échantillonnage fréquentiel [49]. Il a été consideré comme le
filtre prototype de référence du projet européen PHYDYAS [34]. Les formules analytiques
permettant de calculer les coefficients de ce filtre offrent un large choix de paramétres
principaux : le nombre de sous-canaux N, le facteur de recouvrement K et le facteur
d’arrondi «, par fois dit de retombée (Roll-Off). Par exemple, le facteur de recouvrement K,
qui désigne le nombre de symboles qui se recouvrent dans le domaine temporel, peut prendre

plusieurs valeurs possibles K € {2,3,4,5}. Le facteur d’arrondi «, qui indique la maniere
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dont les sous-porteuses interagissent les unes avec les autres, peut également prendre
plusieurs valeurs, a € {0, 1, 2, 3}.

Dans la conception du filtre PHYDYAS, on a prisa =1, ce qui donne des bandes de
transition d’un sous-canal qui se terminent au centre des sous-canaux adjacents. Cela signifie
que seules les sous-porteuses immédiatement adjacentes se chevauchent de maniére
significative les unes avec les autres [21]. Le facteur de recouvrement K est fixé a 4, comme
étant la meilleure valeur suggérée dans les références [32][37].

La réponse impulsionnelle du filtre prototype PHYDYAS, pour un coefficient de

recouvrement K = 4, est donnée dans [50] par I'équation :

K-1
kt
p(t) =Py +2 Z Py cos (n ﬁ); pour t €[0,4T] (11.27)
k=1
Les coefficients P, sont symétriques (i.e. P, = P_;) pour garantir que le filtre soit a valeurs

réelles et satisfasse le critéere de Nyquist, tels que P, =1, P, = 0.971960, P, = iz , Py =

J1—P? et P, =0 pour k > 3. Leurs valeurs numériques sont données pour différentes

valeur de K dans le tableau I1.1 suivant :

Tableau 11.1 : Coefficients fréquentiels du filtre prototype PHYDYAS [32]
Py Py P, Ps
1 V2/2 - -
1 0.911438 | 0.411438 -
1 0.971960 | +/2/2 | 0.235147

Al oWl N

La réponse temporelle du filtre prototype PHYDYAS est illustrée dans la figure 11.17 pour un
coefficient de chevauchement K = 4. Dans le domaine fréquentiel, la réponse en fréquence
continue du filtre PHYDYAS est obtenue a partir des coefficients fréquentiels, donnés dans le

tableau 11.1, par interpolation du signal échantillonné [51], ce qui donne :

= sin(n(f — k/NK)NK)

P(f) = (L NK sin(u(f ~ k/NK))

(11.28)
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Impulse Response

—FBMC
=—=QOFDM

Amplitude

] 50 100 150 200 250
Temps normalisé

Figure 11.17 : Réponses temporelles des filtres PHYDYAS (FBMC) et rectangulaire (OFDM)

La figure 11.18 illustre la réponse en fréquence du filtre PHYDYAS ainsi que les coefficients
fréquentiels du tableau I1.1. On constate que les ondulations hors bande sont presque nulles et

on obtient un filtre hautement sélectif en fréquence.
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Figure 11.18 : Réponse en fréquence et coefficients fréquentiels du filtre
PHYDYAS pour K=4
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Le filtre présente une forte atténuation sur les deux cotés de sa bande passante (ce qu’on
appelle en anglo-saxon STOP-BAND), et ceci grace a ces lobes latéraux qui sont presque
nulles. La figure 11.19 présente une comparaison entre le filtre PHYDYAS et le filtre
rectangulaire de I’OFDM.

m— PHYDYAS
Rectangulaire

35
o
T

N
)
T

Réponse fréquentielle
>
o

2,
o
T

_90 1 1 1 ]
-1 -0.5 0 0.5 1

Fréguence normalisée

Figure 11.19 : Réponses fréquentielles des filtres PHYDYAS (FBMC) et rectangulaire
(OFDM)

Pour extraire I’expression du signal regu, on suppose que le signal émis s(t) se propage dans
un canal multi-trajets sélectif en fréquence. Comme on a vu au premier chapitre, la réponse

impulsionnelle d’un tel canal est donnée par :

L-1
h(t) = z hs (¢ - %T) (11.29)
i=0

oUTy<Ty <+ .<Tr_1 < Tpax» e Tmax €St I'étalement maximum des retards provoqués par
le canal, et est normalisé par la période d'échantillonnage T /N, et h; sont les gains complexes
des trajets multiples du canal radio, qui sont au nombre de L et sont supposés indépendants les

uns des autres.
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L’expression du signal regu, continu et en bande de base peut étre obtenue par la convolution
entre le signal transmis et la réponse impulsionnelle du canal, soit :

r(t) = h(t) = s(t) (11.30)
En remplagant les expressions (11.22) et (11.29) dans (11.30), on obtient :

T '2—ﬂmt i
T(t)=2h5 t_—T Z z m,np(t_n5>e]T el Pmn
M—1 ' L1 - iy
= z Z Amn € %mn > hp (t—n———T)eJTm( ) (I1.31)

Le filtre prototype PHYDYAS a été bien optimisé pour offrir une sélectivité maximale en
fréguence et minimiser I'interférence totale générée par la structure du banc de filtres [52]. Par
conséquent, il occupe une bande de fréquence trés inferieure a la bande de cohérence du canal

(B, = 1/Tpax ) [24], donc on peut admettre que :

p(t—ng—%T)Zp(t—ng) pour T € [0, Tpax] (11.32)

En conséquence, 1’équation (11.31) devient :

400 M—1 L-1
r(t) = Z Z Amn ej"’m'np(t — )e] TN pe” T
n—t m=0 =0
Foo M-1 , TN 2n
= Z Z A ef‘pm'np(t—n—)e]Tm H, (I1.33)
m=0 2

n=—oo
ol, H, =Yt he i est le gain complexe du canal a la sous-porteuse m.

A la réception, la détection du symbole en sortie du démodulateur a un instant n, et sur une
sous-porteuse m, est effectuée par le produit scalaire entre le signal recu r(t) et la forme

d’onde 4 la réception qui est identique a celle en émission yyy,  ,, (£), SOit :

+0o0
Ymong = j_ Ymomo (OT(D)dL (I11.34)

aVveC ¥, n, (t) est le complexe conjugue de ¥, n, (t).

D’aprés la référence [47], en se basant sur la condition d’orthogonalité réelle des bancs de
filtres, ainsi que du fait que le filtre prototype est bien localisé en temps et fréquence, le
terme qui represente les interférences sera purement imaginaire, comme illustre sur le tableau

(11.2) suivant :
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Tableau 11.2 : Réponse du trans-multiplexeur FBMC en utilisant le filtre PHYDYAS

ng—3 | ng—2 | ng—1 Ny ng+1| ng+2 [ny+3
mg—11]0.043j | 0.125j | 0.206j | 0.239j [ 0.206j | 0.125j | 0.043]
mg -0.067 j 0 -0.564 j 1 0.564 j 0 0.067 j
mg+ 1] 0.043j | -0.125j | 0.206j |-0.239j [ 0.206j | - 0.125 | 0.043

Par conséquence, pour reconstruire d’'une manicre parfaite le symbole transmis a,, ,, nous
prenons la partie reelle (décision OQAM) du symbole démodulé y,, ., puisque la partie
imaginaire ne contient que des interférences intrinseques. Le tableau I1.3 nous montre
comment les interférences inter-symboles (I1SI) et inter-canaux (ICI) sont totalement éliminées

apres décision OQAM sur les symboles recus.

Tableau 11.3 : Décision OQAM

ng—3|nyg—2|ng—1|ny|nyg+1|{ng+2|ny+3
my—1 0 0 0 0 0 0 0
mg 0 0 0 1 0 0 0
my+1 0 0 0 0 0 0 0

11.3.6. Structure chevauchante de PFBMC/OQAM

Contrairement a ’OFDM, le signal FBMC/OQAM est caractérisé par un chevauchement
temporel Afin  d’élucider

I’FBMC/OQAM, il est nécessaire de connaitre le profil de puissance moyenne du signal

entre ses symboles. cette structure chevauchante de

transmis, défini par :
Proy [s(©)] = E[ls(6)1?]
ou E[.] est I'opérateur d’espérance mathématique. En raison de leur nature dispersée dans le

(I1.35)

temps, les parties réelle et imaginaire d’un symbole FBMC/OQAM ont un décalage entre
elles de T/2 et chacune d’elles s’étend sur une durée de 4T, qui est directement liée a la
longueur de la réponse impulsionnelle p (t) [53]. Dans la référence [54], ’auteur a présenté
une figure illustrant le profil de puissance moyenne pour FBMC/OQAM dans laquelle on
observe qu’une grande partie de 1’énergie d’un symbole FBMC/OQAM se situe dans les deux
symboles qui le suivent plutdt que dans son propre intervalle de période comme c’est le cas
pour OFDM.
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La technique FBMC/OQAM présente donc un double chevauchement: dans le domaine
fréquentiel, on a un chevauchement spectral des sous-porteuses, avec un espacement de 1/T
pour garder I’orthogonalité fréquentielle, et dans le domaine temporel, on a aussi un
chevauchement entre les symboles avec un décalage de T /2 entre les parties réelles et les
parties imaginaires. En contrepartie, on ne peut pas garder une orthogonalité temporelle
complexe, elle est restreinte donc sur la partie réelle. Pour assurer le méme débit symbole on
transmet un symbole réel (PAM) chaque demi-période (T /2). Ce double chevauchement
permet d’améliorer 1’efficacité spectrale d’une maniére considérable. La figure 11.20 illustre

ce double chevauchement du signal FBMC/OQAM.

A

Durée symbole : T

Partie réelle

Sous-porteuses

Partie imaginaire

Fy i oo e oc o o e e S o e l
ANZANVIANVIANVIAW 1N
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F ________ T ____________________________ Lo 2= 1
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Durée de recouvrement : 4.5T

Figure 11.20 : Structure chevauchante de FBMC/OQAM
11.3.7. Avantages et inconvénients de FBMC/OQAM

La technique de modulation FBMC/OQAM offre plusieurs avantages par rapport a la
modulation OFDM. Parmi ces avantages, nous pouvons citer :
e Sa structure chevauchante permet de combattre les ISI sans exiger aucun préfixe cyclique
(CP), ce qui améliore I’efficacité spectrale par rapport a ’OFDM.
e Son filtre prototype utilisé est beaucoup plus sélectif en fréquence avec une remontées
spectrales hors bande beaucoup plus faibles ce qui constitue un autre gain en efficacité

spectrale par rapport a I’OFDM.
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e Son immunité contre les décalages en temps ou en fréquences grace a la forme d’onde
utilisée ayant un niveau de lobes secondaires trés faible par rapport a celui de ’OFDM.

Malheureusement, comme toute autre technique multi-porteuse, FBMC/OQAM présente un
inconvénient majeur : elle ne convient pas a la liaison montante des appareils mobiles
en raison de son rapport de puissance créte-a-moyenne (PAPR) élevé. Avec ce PAPR
élevé, des amplificateurs de puissance hautement linéaires sont nécessaires pour éviter
une distorsion excessive du signal. Pour fonctionner dans leur région linéaire, ces
amplificateurs doivent étre protégés de leur puissance de créte, ce qui entraine une
faible efficacité énergétique (rapport entre la puissance transmise et la puissance
continue dissipée), ce qui impose une charge importante aux terminaux portables [55].
Ainsi, en présence d’un amplificateur a haute puissance (HPA) non linéaire, un signal avec un
facteur PAPR élevé subit de fortes distorsions de type amplitude-a-amplitude (AM/AM) et
amplitude-a-phase (AM/PM). Ces distorsions dégradent griévement le taux d’erreur binaire
(TEB) et affecte la qualité de service (QoS) du systéme [53].
Pour remédier au probleme de PAPR, plusieurs techniques de réduction ont été proposées
dans des récents travaux de recherche afin d’améliorer le rendement énergétique de I’HPA.

Dans le chapitre suivant, différentes techniques de réduction de PAPR seront étudiées.
11.4. Combinaison des techniques MCM et des systemes MIMO

La combinaison des techniques de modulation multi-porteuses (MCM) et des systémes multi-
antennaires (MIMO) peut offrir des performances excellentes et des débits de données trés
élevés. Ceci est certainement possible car MIMO peut augmenter la capacité et la diversite,
tandis que MCM peut atténuer les effets néfastes liés aux évanouissements du canal radio
mobile [56].

Dans un systtme MIMO-OFDM par exemple, I’émetteur duplique le méme traitement pour
générer le signal OFDM sur chaque antenne d'émission. Reprenons 1’équation II.1 de la
premiére section, le k™€ bloc s} de N échantillons de données complexes, qui est tiré
uniformément d’une constellation QAM, est utilisé pour moduler les N sous-porteuses
orthogonales pendant le k¢ symbole OFDM de la i**™¢ antenne d’émission, soit

Sk = [Skor Sk 1y wee vee on ,Skn—1)» i=1,2 0., N, (I11.36)
Les symboles de données modulent les N sous-porteuses en utilisant des IFFT a N-points

pour produire le symbole temporel 8}, = [k o, Sk 1, v wer o , 5L v_1] par I’équation suivante :

65



Chapitre 11 : Modulations multi-porteuses a fréquences orthogonales et & bancs de filtres

5. =W.st (11.37)
ou : W est la matrice IFFT vue précédemment dans 1’équation I1.17.

Ensuite, un intervalle de garde temporel (CP) de N, échantillons est inséré au début de chaque
symbole OFDM de longueur totale N; = N + N,. Les symboles concaténés en série sont
ensuite convertis dans le domaine analogique, puis modulés pour étre dans une bande
fréquentielle centrée autour d’une fréquence porteuse f,, et finalement transmis sur la jieme

antenne. Un schéma synoptique simplifié du systeme MIMO-OFDM est présenté dans la
Figure 11.21, ou le codeur et le décodeur spatio-temporels sont insérés respectivement au
début du modulateur OFDM et a la fin du démodulateur OFDM.
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Figure 11.21 : Bloc diagramme du systeme MIMO-OFDM

A chaque antenne de réception, une superposition de signaux de toutes les antennes
d'émission N, est recue puis convertie en bande de base par une FFT. Le signal de chaque

antenne de réception au n®™¢ sous-canal du k¢ bloc OFDM peut s’exprimé par :

Thn = Z Rl Sin + 1 (11.38)

ou h,?;? représente la réponse en fréquence du canal au n'*™¢ sous-canal du k™€ bloc OFDM
correspondant & la i**™¢ antenne d'émission et a la j*™¢ antenne de réception, s(l) correspond

au signal envoyé depuis la i®™¢ antenne d’émission et 77 de3|gne un bruit AWGN au

niveau de la j*™¢ antenne de réception.

66



Chapitre 11 : Modulations multi-porteuses a fréquences orthogonales et & bancs de filtres

I1.5. Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons préesenté les concepts de base de deux techniques multi-
porteuses. La premiere technique est ’OFDM qui est basée sur 1’orthogonalité entres les sous-
porteuses, assurant donc la séparation des sous canaux a la réception malgre le
chevauchement fréquentiel, ce qui améliore considérablement 1’efficacité spectrale.
L’utilisation du préfixe cyclique (CP) permet a I’OFDM d’absorber les interférences causées
par I’effet multi-trajet du canal radio, par conséquent, 1’égalisation devient plus simple avec
des coefficients scalaires au niveau de chaque sous-canal. Grace a ses avantages, OFDM est
largement utilisée dans différentes technologies jusqu’aux nos jours. Néanmoins, I’OFDM
présente quelques limitations devant les exigences des applications 5G. Ces inconvénients
sont principalement liés a la forme rectangulaire du filtre prototype utilisé.

La seconde technique, quant a elle, est basée sur les bancs de filtres en utilisant une autre
forme de filtre prototype et en faisant appel a la méthode OQAM pour assurer une meilleure
localisation en temps et en fréquence par rapport a I’OFDM. Gréace a ses avantages,
FBMC/OQAM constitue donc une puissante alternative a I’OFDM pour satisfaire les
exigences des applications 5G. Ses avantages sont principalement, I’amélioration de
I’efficacité spectrale et la robustesse contre les asynchronismes fréquentiels et les déphasages
temporels.

Enfin, pour améliorer davantage 1’efficacité spectrale, on peut utiliser conjointement les
techniques MCM (OFDM, FBMC, ou autres) avec les systemes MIMO (multi-antennaires) ce
qui permet d’améliorer & la fois la capacité du systeme et la qualité de service en bénéficiant

des avantages des deux approches.
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Chapitre 111 : Techniques de réduction de PAPR

essentiellement congues pour OFDM

I11.1. Introduction

Dans tout systeme de communication sans fil, le signal issu de 1’émetteur doit étre amplifié
par un amplificateur a haute puissance HPA (High Power Amplifier ) afin de compenser
l'atténuation causée par l'espace libre de propagation (voir §1.2 du 1" chapitre) et d’avoir
I’énergie nécessaire pour atteindre le récepteur. L'amplificateur de puissance est sensé opeérer
dans une région proche de sa zone de saturation, afin d'optimiser son efficacité énergétique et
obtenir le maximum de puissance. Malheureusement, c'est dans cette zone que se présente la
non-linéarité de I'HPA, qui est une source de distorsions (intermodulation, remontée spectrale,
etc..) des signaux a transmettre [26]. Comme on I’a constaté dans le chapitre 11 (811.2.6 et
811.3.7), le signal émis a partir d’un systéme basé sur une modulation multi-porteuse (telle que
OFDM ou FBMC) présente de fortes fluctuations dans son enveloppe. Ces fluctuations se
mesurent dans la pratique par le rapport de puissance créte-a-moyenne noté par le terme
« PAPR ». Vu la non-linéarité que présente I’HPA, le signal ayant un PAPR éleve subit des
distorsions néfastes. Une solution simple pour résoudre ce probléme de non-linéarité consiste
a réduire la puissance de signal moyenne de maniere a ce que les pics restent dans la zone
linéaire de I’HPA. Une deuxiéme solution, serait d’utiliser un HPA & grand gain
d'amplification afin d’étendre la zone linéaire. Cependant, ces deux techniques ne sont pas des
solutions efficaces et rentables de point de vue énergétique. C’est pour cette raison que des
techniques de réduction de PAPR ont été largement étudiées dans la littérature. Dans ce
chapitre, on présente dans un premier temps quelques caractéristiques de I'HPA qui sont liées
a son comportement non linéaire, ensuite, quelques techniques conventionnelles de réduction

de PAPR realisées principalement pour I’OFDM, ont été exhibées.
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I11.2. Genéralités sur les Amplificateurs de Puissance

Un amplificateur a haute puissance (HPA) est un dispositif électronique qui permet de
convertir un signal d'entrée de faible puissance en un signal de sortie de puissance élevée. La
puissance de sortie requise dépend de la distance entre I'émetteur et le récepteur. C’est un
élément indispensable dans la chaine de transmission qui a une influence majeure sur tout le
systeme de transmission en termes de puissance, de performance et de distorsion. Son role est
de compenser la perte entre I'émetteur et le récepteur de maniére a obtenir un gain constant
sur toute la plage dynamique ou le spectre de fréquence. En ce qui concerne la consommation,
I’amplificateur de puissance est I’¢élément qui consomme la plus grande partie de 1’énergie par
rapport a tous les éléments de 1’émetteur [57]. 1l est donc important de le faire fonctionner
avec la plus grande efficacité énergétique possible, notamment pour les terminaux mobiles ou

la consommation est un facteur déterminant de leur autonomie.
I11.2.1. Caractéristiques de ’amplificateur de puissance

Les caractéristiques ou encore fonctions de transfert de I'amplificateur représentent les
relations entrée-sortie de I'amplificateur. Ainsi, la caractéristigue AM/AM (Amplitude
a Amplitude) traduit la relation entre lI'amplitude de la tension de sortie en fonction
de celle d'entrée. Tandis que la caractéristique AM/PM (Amplitude a Phase) représente la
variation de la phase de la tension de sortie en fonction de I'amplitude de la tension d'entrée.

Pour déterminer la relation entre la puissance d’entrée, la puissance utilisée par
I’amplificateur et la puissance de sortie du signal nous allons considérer le graphe de la figure
I11.1 qui donne la relation entrée-sortie AM/AM appelée caractéristique de transfert ou
fonction de transfert AM/AM. La courbe de cette figure dépend beaucoup de la conception de
I’amplificateur de puissance [58]. Il est facile de constater que cette courbe est d'abord
linéaire, puis pour des puissances plus grandes de I'entrée, la sortie n'est plus proportionnelle a
la puissance d'entrée (non-linéarité) et ensuite la sortie tend vers une valeur limite (saturation).
Cette courbe peut donc étre divisee en trois zones définissant ainsi trois parametres

caractéristiques importants :
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Figure 111.1 : Courbe AM/AM d’un Amplificateur de Puissance et caractéristiques de ’HPA

e Gain d’amplification : dans la zone linéaire, I'amplificateur a un comportement trés proche
d'un systeme linéaire. La puissance de sortie est proportionnelle a la puissance d'entrée
avec un gain supérieur a 1. Dans cette zone, les puissances d'entrées sont faibles et les
distorsions produites sont quasiment inexistantes.

e Point de compression : dans la zone non linéaire, la sortie n'est déja plus proportionnelle a
la puissance d'entrée. La courbe commence a s'incurver par rapport a la droite linéaire,
c’est la plage de non-linéarité. Des distorsions du signal commencent a apparaitre et sont
de plus en plus importantes. Le point de compression de gain a 1 dB correspond a la
puissance de sortie pour laquelle le gain d'amplification s'écarte de 1 dB par rapport au
gain linéaire.

e Puissance de saturation : dans la zone de saturation, la puissance de sortie est quasi
constante quelle que soit la puissance d'entrée. On parle alors de puissance de saturation
notee par Py, .

Selon la zone d’amplification, le signal obtenu a la sortie de Iamplificateur sera plus ou

moins affecté par les distorsions. On cherchera toujours a se rapprocher du point de
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compression tout en restant dans la zone linéaire pour éviter les distorsions et maximiser le
rendement de 1’amplificateur [59].

Pour éviter ou du moins diminuer les effets néfastes dus a la non-linéarité de I’amplificateur,
on est souvent amené a surdimensionné I'amplificateur ou en d'autre terme a prendre un
certain recul pour étre dans la zone linéaire ou proche de cette zone. Ce recul se fait en
géneral par rapport au point de compression a 1 dB ou par rapport a la puissance de saturation
[60]. Deux grandeurs sont alors a définir, & savoir le recul d'entrée (IBO : Input Back Off) et
le recul de sortie (OBO: Output Back Off) pour quantifier le surdimensionnement de
I'amplificateur. Pour cela, on note par P, la puissance d'entrée du signal MCM, P, la puissance
de sortie, P, 145 la puissance d’entrée au point de compression de 1 dB, P; 145 la puissance de
sortie correspondante, P, ., la puissance d’entrée au point de saturation et Ps ¢, la puissance
de sortie correspondante. Le parametre /B0, exprimé généralement en dB, correspond au
rapport entre la puissance de saturation et la puissance d'entrée du signal MCM [59], comme

indiqué par I'équation suivante :

P
IBO = 1010g10( e}'j‘“), [dB] (1. 1)

e

que I’on peut exprimé autrement par :

P
IBO = 10[og10< "’;dﬁ'), [dB] (I11.2)

e

De méme, le parametre OBO est défini comme étant le rapport entre la puissance de saturation
ou la puissance de sortie au point de compression 1 dB et la puissance moyenne de sortie du
signal MCM, soit :

P
0BO = 1010910( Pt) [dB] (111.3)

N

P
0BO = 10logs, ( s;dB), [dB] (I11.4)

N

De la Figure I11.1 on remarque que le surdimensionnement de 1’amplificateur de puissance
entraine un fonctionnement non efficace en termes de consommation d’énergie de
I’amplificateur de puissance. En effet, on remarque que plus le recul de puissance IBO est
grand, plus I’amplificateur fonctionnera dans sa zone linéaire qui est la zone ou le rendement
énergétique de I’amplificateur est faible (courbe en violet).

L’TIBO et I’OBO sont donc des paramétres caractérisant la zone de la fonction de transfert
AM/AM de I’amplificateur dans laquelle il fonctionne. A partir des relations ci-dessus, on
peut constater que plus I’IBO et/ou I’OBO sont faibles, plus on s’approche de la zone de
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saturation de 1’amplificateur et on aura donc des distorsions, et plus ils sont élevés, plus
I’amplificateur devient surdimensionné par rapport au signal amplifié, ce qui entraine une
distorsion minimale du signal. Ainsi, afin d'éviter la non-linéarité de I’HPA, les systémes
doivent fonctionner a des valeurs importantes de ces deux parameétres [57]. En contrepartie, le
rendement devient plus faible pour ces valeurs ¢levées de ces deux paramétres, d’ou un
compromis doit étre fait entre linéarité et efficacité.

D’une maniére similaire, la caractéristique amplitude-phase (AM/PM) est la mesure de la
conversion AM/PM de I’amplificateur HPA, qui montre le déphasage de la tension de sortie
en fonction de I'amplitude de la tension d'entrée. La caractéristique AM/PM a une allure a peu
prés similaire a celle d’AM/AM qui présente également une zone de non-linéarité. Il s'agit
d'un parametre critique car un écart de phase non souhaité entraine une dégradation du signal
analogique ou une augmentation du Taux d’Erreur Binaire (TEB) dans les systémes
numériques. Bien qu'il soit facile de mesurer le TEB d'un systtme de communication
numérique, cette mesure seule ne vous aide pas a comprendre les causes sous-jacentes des
erreurs de bits. 1l est important de quantifier la conversion AM/PM dans les systemes de
communication [53].

Un autre parametre qui caractérise I'amplificateur de puissance c’est son rendement, qui est le
rapport entre la puissance de sortie et la puissance consommée par I'amplificateur. Le
rendement est donné donc par I'équation :

Py
n[%] = 3 (I11.5)

ou, P, est la puissance moyenne de sortie et P. est la puissance moyenne consommée par
I'amplifiateur.

Concernant la modélisation des amplificateurs de puissance, trois modéles comportementaux
sont présentés dans les références [57][53][26][58] ou ils sont classés selon qu'ils sont

capables de prendre en compte les effets mémaoire ou non.
111.2.2. Effets de la non-linéarité d’amplification sur le signal MCM

Pour une utilisation efficace du spectre disponible, les systemes de transmission numériques
actuels font recours a des modulations multi-porteuses avec un grand nombre d'états.
Cependant, ces modulations sont tres sensibles a la non-linéarité de I’amplificateur de
puissance. Ceci est en raison de la nature spécifique des signaux génerés qui sont a tres haute
dynamique. De ce fait, de fortes distorsions affectent les signaux MCM et provoquent des

effets néfastes sur la qualité de transmission. Parmi ces effets indésirables on peut citer :
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111.2.2.1. Effet sur la constellation du signal MCM

Un premier effet qui affecte la qualité de transmission serait I’effet sur la constellation du
signal. La figure 111.3 montre un exemple de constellation QAM-16 d’un signal OFDM avant
de passer dans I’HPA (points rouges) et aprés amplification avec un parametre IBO = 0 dB,
(points bleus). Les figures 111.4-5 illustrent les effets des non-linéarités sur la constellation
QAM-16 d’un signal OFDM, qui sont causés par un HPA ayant unI/BO = 4 dB, puis,
unIBO = 8 dB, respectivement.

Etant donné que I’HPA introduit des distorsions AM/AM sur le signal de sortie, I'impact sur
la constellation de ce signal OFDM est marqué par une dispersion des symboles. Cela va
augmenter la probabilité d'erreur (TEB) et dégrader la qualité de service du systeme de

transmission.
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Figure 111.3 : Constellation QAM-16 d’un signal OFDM, IBO = 0 dB
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Figure I11.4 : Constellation QAM-16 d’un signal OFDM, IBO = 4 dB
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Figure I11.5 : Constellation QAM-16 d’un signal OFDM, IBO = 8 dB
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111.2.2.2. Effet sur les performances en TEB

Un deuxieme effet de la non-linéarit¢ de I’HPA serait 1’augmentation du taux d’erreurs
binaires (TEB). Cette dégradation est inévitablement engendrée par 1’effet sur la constellation
des symboles, précédemment vu.

La figure 111.6 montre les performances évaluées par TEB en fonction du Rapport Signal a
Bruit (RSB) calculé pour un signal OFDM avant HPA (en rouge) et aprés HPA pour une
faible valeur d'IBO égale a 3dB (en noir). On peut clairement observer une dégradation des
performances en TEB aprés passage dans I’amplificateur. Cette dégradation est naturellement

causée par la non-linéarité de I’HPA.
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Figure 111.6 : Effet d’amplification (IBO = 3 dB) sur le TEB d’un systtme OFDM

111.2.2.3. Effet sur le spectre du signal

L'influence de la caractéristique non linéaire de I’HPA sur les signaux multi-porteuses est
également marquée par une remontée au niveau de la densité spectrale de puissance (PSD).
Cela conduit a l'interférence avec d'autres signaux dans les canaux voisins. Le facteur de
mérite qui mesure le brouillage avec les canaux adjacents est présenté par le rapport de
puissance des canaux adjacents ACPR (Adjacent Channels Power Ratio), défini dans [61].

Dans la figure 111.7, nous avons tracé la DSP d’un systeme OFDM pour differentes valeurs

75



Chapitre 111 : Techniques de réduction de PAPR essentiellement congues pour OFDM

d’IBO afin de voir I’impact de ’amplification non-linéaire sur le spectre du signal. Les faibles
valeurs d’IBO signifient que I'amplificateur de puissance fonctionne dans les limites de sa
région de saturation. C’est dans cette zone que les signaux subissent le plus de distorsions, ce
qui explique que le débordement spectral devient de plus en plus important lorsqu’on se

rapproche de la zone de non-linéarité (diminution d’IBO).

30 : : ‘
Avant HPA
Aprés HPA-IBO=0
251 Aprés HPA-IBO=4 | |
Aprés HPA-IBO=8
20 r

DSP d'un signal FBMC/OQAM

-5 0 5) 10
Fréquence normalisée

Figure 111.7 : Influence des non-linéarités de I’HPA sur le spectre du systéme OFDM,
pour différentes valeurs d’IBO

111.2.2.4. Effet sur le signal multi-porteuse dans le domaine temporel

Tout signal MCM est obtenu en agrégeant un grand nombre ‘N’ de signaux indépendants
modulés sur un ensemble de sous-canaux de largeurs de bande équivalentes. En se basant sur
le théoreme de la limite centrale, les échantillons de sortie du domaine temporel sont
approximativement gaussiens et sont répartis avec une moyenne nulle. Cela signifie que le
signal MCM présente une trés grande fluctuation d’enveloppe communément reconnue dans
la littérature par le terme PAPR [58]. De plus, d’apres la figure II1.1, afin de garantir un
rendement énergétique supérieur, les amplificateurs de puissance doivent fonctionner a des
valeurs faibles d’IBO.

La figure 111.8 montre deux signaux dont un présente des fluctuations élevées tandis que
I’autre est & faibles fluctuations. Les deux signaux sont appliqués a I’entrée du méme
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amplificateur HPA. On peut constater que le signal a faibles fluctuations subit une
amplification quasi linéaire tandis que le signal a fluctuations élevées subit plus de
distorsions. On peut donc conclure qu’en réduisant les fluctuations du signal d’entrée on peut
réduire les effets causés par la non-linéarité de 1’amplificateur. Cela permet alors d'exploiter
I’HPA a la frontiere de la zone de non-linéarité, soit la zone pour laquelle I’efficacité

énergetique est supérieure.
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Figure 111.8 : Amplification d’un signal a PAPR élevé et d’un
signal a PAPR réduit

En conséquence, les performances d’un signal a PAPR élevé seront affectées de deux
maniéres : une distorsion dans la bande affectant le signal (TEB dégradé) et un effet hors
bande apparaissant comme une remontée de DSP [26]. Deux approches se présentent pour
réduire ou corriger les effets non-linéaires de I'AP. La premiere approche est basée sur la
réduction de PAPR du signal avant d’atteindre I’amplificateur de puissance. Alors que la
deuxiéme approche est basée sur la linéarisation des caractéristiques de conversions de I'HPA
et ca ne fera pas I’objet de cette thése. Pour les lecteurs intéressés, les reférences [26][57]

traitent des sujets dans ce contexte.
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111.3. Techniques conventionnelles de réduction de PAPR
111.3.1. Définition du PAPR

La notion de PAPR est trés importante dans les systemes de communications. |l est
directement lié a la consommation énergétique des amplificateurs de puissance dans les
émetteurs radio mobiles [22]. C’est une variable aléatoire, qui est un paramétre pratique
utilisé comme indicateur du risque de distorsion du signal par ’amplification non linéaire
(HPA).

Par définition, le PAPR d’un signal OFDM s(t) a temps continu, est le rapport entre la
puissance maximale de ce signal et sa puissance moyenne pendant une période [0,T[. La
figure 111.9 montre un signal OFDM dans le domaine temporel illustrant le PAPR comme

étant le rapport entre la valeur maximale et la moyenne du signal.
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Figure 111.9 : PAPR d’un signal MCM OFDM dans le domaine temporel

En se basant sur sa définition, le PAPR peut étre exprimé comme dans [57] par :

maxefo,r{(Is(t)?)
E[ls(1?]

ol, E[.] désigne ’espérance mathématique, E[|s(t)|?] puissance moyenne du signal s(t) et T

la période d’un symbole OFDM.

(111.6)

Pour le cas discret ou s[n] est le signal OFDM a transmettre, le PAPR peut étre calculé a

partir du signal OFDM sur-échantillonné par un facteur L par I'équation :
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maan[O,LN—l[(IS[n] %)

E[ls[n]|?]

L’équation (I11.7) indique que le PAPR varie proportionnellement avec le nombre de sous-

(111.7)

porteuses N. Le sur-échantillonnage est pratiquement nécessaire dans le signal OFDM discret.
Il consiste a ajouter (L — 1)/N zéros dans le domaine fréquentiel, ce qui correspond a un sur-
échantillonnage dans le domaine temporel ou une IFFT a LN-points sera calculée. Le
suréchantillonnage a pour but d’éviter le repliement du spectre. Par conséquent, la valeur du
PAPR du signal OFDM va augmenter exponentiellement avec le nombre de sous-porteuses
[22].

Un autre parameétre ayant une influence sur les valeurs de PAPR est la taille de la
constellation [58]. Le PAPR augmente proportionnellement au nombre de points de
constellations, par exemple un PAPR d’un signal modulé par QAM-16 serait supérieur a celui

d’un signal modulé par QAM-4.
111.3.2. Distribution du PAPR d’un signal MCM

D’aprés la section précédente, on a constaté que tout signal MCM présente un PAPR élevé.
Pour un tel signal, on ne peut pas garantir une amplification rentable et efficace car il contient
des valeurs pics qui seront amplifiées d’une fagon non-linéaire. Pour cela, différentes
techniques de réduction de PAPR ont été proposées dans la littérature, afin d’attaquer
I’amplificateur avec un signal a faible fluctuation autour de sa moyenne. Pour évaluer la
puissance de ces techniques on aura besoin d’un outil mathématique tel que la fonction de
distribution cumulative complémentaire (CCDF), comme étant 1’outil communément utilisé
dans la littérature pour évaluer le PAPR, elle est donnée par :

CCDF = Pr{PAPR > v} (111 8)
Elle exprime la probabilité pour que le PAPR d’un certain bloc de données dépasse un seuil
prédéfini, y. Une des formules de la CCDF de PAPR pour un signal OFDM x continu en
bande de base est proposée dans la référence [58] par 1’expression suivante :

CCDF(y) =1— (1 —eY)28N (111.9)
La méme référence [58] explique différentes formules pour approcher la CCDF.

Un PAPR calculé par la formule 111.9 ne reflete cependant pas la réalite, car des pics
d'amplitude pourraient étre ignorés. Pour avoir une meilleure estimation des fluctuations du
signal, il faudrait encore plus d'échantillons du signal, donc un facteur de sur-échantillonnage
plus grand, c’est le cas par exemple d’un signal OFDM sur-échantionné ou aussi un signal
FBMC/OQAM qui exige naturellement un sur-échantionnage (voir la section 8§11.3.2 du
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deuxiéme chapitre). Pour des facteurs de sur-échantillonnage supérieurs a 4, on retrouve
également dans la littérature des approximations de la CCDF de PAPR. Nous prendrons

comme exemple, celle proposée dans [62] par la relation suivante :

Pr{PAPR, =y} ~ 1—(1—e")2N (111. 10)
18
ou, T, = (5%) e 0704 ‘et 1 = 1.07 est une constante déterminée par simulation.

111.3.3. Critéres de performances d’une technique de réduction de PAPR

Avant de détailler certaines techniques de réduction de PAPR, il semble pertinent de définir
les différents critéres de mérite qui vont nous permettre d’évaluer les performances d’une
technique de réduction de PAPR, afin d’améliorer les performances de I’HPA.

Considérons le schéma simplifié de la figure 111.10 d’une chaine de transmission intégrant un
module de réduction du PAPR.

Module de
réduction de
PAPR

Modulateur

z(t)

MCM

Figure 111.10 : Insertion du module de réduction de PAPR dans
chaine de transmission MCM

Ces criteres consistent en le taux de réduction, la dégradation du TEB, la variation de la
puissance moyenne, la complexité de calcul, la perte de debit de données et le rayonnement

hors bande. Chacun de ces critéres est brievement décrit dans les paragraphes qui suivent.
111.3.3.1. Gain en réduction

Le taux de réduction ou encore le gain en réduction est le critere le plus déterminant pour
choisir une technique de réduction de PAPR. Nous devons faire attention au fait que certaines
techniques de réduction de PAPR réduisent les fluctuations de I’enveloppe tout en engendrant
d’autres effets indésirables [57]. A titre d'exemple, la technique d’écrétage d'amplitude
(clipping) qui supprime des pics élevés du signal dans le domaine temporel, ce qui engendre
un rayonnement hors bande et une distorsion dans la bande. Pour illustrer la mesure de

performance en réduction de PAPR d’une méthode, considérons le schéma de la figure 111.11.

80



Chapitre 111 : Techniques de réduction de PAPR essentiellement congues pour OFDM

Les PAPR des signaux x (t) et y (t) sont définis comme suit :

maxefo,r7(1x(t)|*)

R O (111.11)
_ maxepo,r(ly(©[%)
AR = Ry (111.12)

PAPR, et PAPR, sont des variables aléatoires dont les CCDF sont tracees sur la figure I11.11.
On note par 4p4pr (¢), le gain en réduction de PAPR a une valeur ¢ donnée de la CCDF que
1’on peut définir par :

Apapr (@) = PAPR,(¢) — PAPR, (¢), [dB] (111.13)

CCDF

.- ‘ | PAPR [dB]
PAPR ()  PAPRy(¢)

Figure I11.11 : Gain en réduction du PAPR a une valeur ¢ de CCDF

Le gain de réduction est exprimé en décibel et peut également s’exprimer en pourcentage (%)

en tant que rapport entre deux valeurs réelles de PAPR.
111.3.3.2. Dégradation du Taux d’Erreur Binaire

Le taux d'erreur binaire (TEB) est généralement mesuré au niveau de la réception. Le TEB est
lié au facteur d'augmentation de la puissance du signal transmis. Dans certaines techniques
telles que ‘SelLective Mapping’ (SLM) et ‘Partial Transmission Sequence’ (PTS), qui
nécessitent une information complémentaire latérale Sl (Side Information), lorsque le Sl est
recu avec erreur, le bloc de données entier peut étre endommagé, entrainant donc une

dégradation en termes de TEB. D'autres techniques, comme ‘Active Constellation Extension’
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(ACE), qui nécessitent une augmentation de la puissance du signal émis, peuvent avoir un

TEB dégradé si la puissance du signal d'émission est maintenue inchangée.
111.3.3.3. Variation de la puissance moyenne

L’augmentation moyenne de la puissance du signal émis est un autre critéere a prendre en
compte lors de la sélection d’une technique de réduction. Pour certaines techniques, la
réduction de PAPR s’accompagne soit d’une diminution soit d’une augmentation de la
puissance moyenne du signal a transmettre. Par exemple, dans un contexte de “clipping” [74],
la puissance moyenne du signal a transmettre est réduite tandis que dans un contexte de “Tone
Reservation” [63] ou de “Active Constellation Extension” [64], la puissance moyenne du

signal a transmettre est augmentée.
111.3.3.4. Perte en débit utile

Si, par exemple, le récepteur a besoin d’une information complémentaire ‘SI’ pour pouvoir
rendre 1’opération de réduction du PAPR transparente pour la démodulation, cette
transmission d’information représente une perte en débit utile, puisqu’elle sera véhiculée dans
la méme bande des informations. C’est le cas par exemple de la technique “Selective
Mapping” (SLM) [65].

111.3.3.5. Complexité de calcul

La complexité de calcul est étroitement liée au nombre d'itérations de I'algorithme de
réduction du PAPR. Par exemple, la technique TR traditionnelle fonctionne mieux lorsque le
nombre d'itérations est plus grand. Tandis que la techniqgue SLM donne de bonnes
performances lorsque le nombre de codes utilisés pour générer un ensemble de versions du
signal d'origine est également plus grand. Cependant, la plupart des techniques complexes
offrent la meilleure capacité de réduction de PAPR. On doit donc faire un compromis entre la

complexité et le taux de réduction [57].
111.3.3.6. Rayonnement hors bande

Lorsque le signal MCM est amplifié par un HPA non linéaire, les fluctuations élevées de
I'enveloppe du signal vont contenir des pics énormes qui passeront dans la zone de saturation.

Ceci va provoquer un rayonnement dans la bande et hors bande (IBR et OBR respectivement).
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L'IBR entraine une augmentation de TEB, ce qui dégrade les performances du systeme.

Tandis que I'OBR entraine des interférences entre canaux adjacents (ACI).
111.3.4. Techniques de réduction de PAPR conc¢ues pour OFDM

Les techniques de réduction de PAPR qui seront présentées dans ce chapitre sont réalisees
spécialement pour OFDM. Elles peuvent étre classifiées en deux classes principales, suivant
quelles soient avec ou sans distorsion. Une autre classification suivant leur principe de
fonctionnement nous permet de distinguer les trois catégories suivantes :

e Techniques basées sur le codage telles que ‘Reed Muller’ [66] et ‘Block Coding’ [103],

e Techniques probabilistes telles que ‘SLM’ [67] et ‘PTS’ [68],

e Techniques basées sur I’ajout d’un signal de suppression de pics, telles que ‘Clipping’

[69], ‘ACE’ [70] et ‘TR’ [71].

Dans les sous-sections suivantes, nous présenterons quelques techniques de réduction de

PAPR suivant ces trois catégories.
111.3.4.1. Techniques basées sur le codage

Une des techniques de réduction basée sur le codage est celle de ‘Reed Muller’. La réduction
du PAPR par code Reed-Muller est basée sur les séquences complémentaires. L’objectif est
d’insérer un code correcteur d’erreur, avant I’IFFT (modulateur OFDM), générant des
séquences complémentaires et apportant un gain de codage, mais aussi, assurant un PAPR
constant de 3 dB quelque soit le nombre de sous-porteuses N.

Une autre technique de codage est celle basée sur le codage en bloc, dont 1’objectif est de
réduire le PAPR en corrigeant les erreurs de transmission. La figure 111.12 illustre le principe
de cette technique.

° So Modulateur
% OFDM i
Division Codage o | % Sorties
S/P
en blocs en bloc Modulation (IFFT) binaires
QAM

Figure 111.12 : Principe de la technique de codage en bloc pour réduire le PAPR

Flux de
données

binaires
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Dans cette technique, le flux de données d'entrée est examiné par bloc. Chaque bloc est codé
selon un code prédéfini, ce qui conduit a un ensemble de mots de code. Parmi ces derniers,
seuls qui minimisent le PAPR du signal transmis seront sélectionnés. Par contre, les mots de
code produisant un PAPR élevé seront supprimes.

Prenons par exemple N = 4 sous-porteuses modulées par une modulation BPSK, il y a donc
2* = 16 séquences possibles. 4 d’entre elles ont un PAPR de 6 dB, 4 ont un PAPR de 3.7 dB
et les 8 restantes ont un PAPR de 2.5 dB. L’idée est alors de ne transmettre que les 8
séquences ayant un faible PAPR. Ces 8 séquences peuvent donc étre codées sur 3 bit.
Chacune des mots de 3 bits est associée a une séquence de 4 bits d’information (parce que nos
symboles sont issus d’une modulation BPSK, c'est-a-dire un ordre de modulation M = 21 =
2). Cette association permet de réduire le PAPR de 6 a 2.5 dB. Ces résultats sont basés sur
une recherche exhaustive de tous les mots possibles puis du calcul de leurs PAPR associés.

La réduction du PAPR par codage en bloc a deux inconvénients majeurs : le premier réside
dans le calcul du PAPR de chacune des séquences, ce qui peut devenir tres long et presque
irréalisable lorsque le nombre de sous-porteuses N devient important ; le deuxiéme vient de
I’association entre les mots d’information et les mots de code qui nécessite une gestion de

tables de correspondance pour le codage et le décodage [58].
111.3.4.2. Techniques Probabilistes

Dans cette catégorie on va étudier les deux techniques les plus reconnues : Selective Mapping
(SLM) et Partial Transmit Sequence (PTS) :

e Latechnique ‘Selective Mapping’ (SLM)
L'idée de base de cette technique de réduction de PAPR est bien similaire a celle basée sur le
codage par bloc. Tout d’abord, le flux de données d'entrée est divisé en blocs de longueur N.
Ensuite, a partir de chaque bloc et sur la base d'un processus de reproduction rotationnelle,
plusieurs versions indépendantes seront générées. Finalement, le PAPR est calculé pour toutes
ces versions et celui dont le plus faible PAPR sera choisi pour la transmission.
La technique SLM tire profit du fait que le PAPR d'un signal OFDM dépend fortement du
déphasage dans son domaine fréquentiel. Tout d'abord, nous générons aléatoirement U
vecteurs complexes de rotation de phase ¢, pour 0 < u < U — 1, de longueur N chacun,
soit :

(1, ... 1)t pour u =0,

W) = t I11.14
¢ ((u) (u)) pourl <u<U-1 ( )
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avec, ¢ Vest le

kiéme

vecteur de ¢ qui peut étre défini par :

LW
P =el?% €C, 0<u<U-1, 0<k<N-1 (111.15)

ou, <p,§“) est un vecteur de longueur U dont les éléments sont des phases uniformément

distribuée entre 0 et 2.
Le vecteur symbole OFDM dans le domaine fréquentiel est X = {X;},k =0, .....,N — 1,

avec N tons (porteuses), est soumis a une rotation de phase par U vecteurs de rotation de
phase {q,')(“)}:;; de taille N. Donc I’opération est la suivante :

XW=X@O¢p®W, 0<usU-1 (111.16)
ou, ® désigne une multiplication point-a-point par sous-porteuse. Les séquences {X(“)}E;;
sont des versions déphasées de X et donc portent la méme information et possédent une

. . . R . . . U-1
constellation identique a celle de X. En appliquant I'opération IFFT sur {X(u)}u=0, nous

obtenons les U versions du signal dans le domaine temporel {x(u)(t)};};;. L’objectif du

probléme d’optimisation est d’identifier le signal x@min)(t) ayant le plus faible PAPR, afin
que :

Upin = arg min[PAPR ] (I111.17)
O<u<U-1

Pour que la récupération des données au niveau du récepteur soit possible, I'index de séquence
Unin Sélectionnée est transmis sous forme d’information latérale Sl (Side Information).
Notons que cette opération d’envoi de SI n’a aucun impact sur le TEB [53].

La figure 111.13 illustre le schéma de principe de SLM. Il ressort clairement de cette figure
que le nombre requis de blocs IFFT est égal au nombre de versions déphasées du signal, cela

entraine une complexité relativement importante.

o
X ))(\ X(gu) IFFT
\/
Sorti
X ,El)% o) Sélection ortes
k .
Flux de Division S/p \></ L, IFFT dela binaires
données en blocs : . séquence =
binaires : : . avec
’ -1 , . ")
k PAPR,i,
Xk Xz(v“)1
—» IFFT
— \>9 L - /

Figure 111.13 : Principe de la technique SLM pour réduire le PAPR
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D’apres [57], les performances en TEB de SLM s'améliorent lorsque le nombre de séquences
de phases U augmente. Cependant, lorsque U augmente, le nombre de bits requis comme Sl
augmente également, d’ou, un nombre de (log, U)bits doit étre transmis pour représenter
I’SI ce qui entraine une diminution du debit de données car elle est transmise dans la bande
utile des données. Pour pallier a ce probleme, de nombreuses versions améliorées du SLM ont
été proposées dans la littérature. Par exemple dans [67], les auteurs ont proposé un schéma de
gestion aveugle des ressources sonores qui facilite une réduction conjointe du PAPR et un

décodage des données indépendamment du besoin de transmission ni d'estimation de SI.

e La technique ‘Partial Transmit Sequence’ (PTS)
PTS est une technique probabiliste de réduction de PAPR proposée en 1997 par S.H Muller et
J.B Huber [72], qui peut étre considéré comme une version améliorée de SLM. L’idée de cette
méthode est de tronquer le train des N porteuses en V blocs de N /V porteuses. Une porteuse

utilisée dans un bloc particulier sera éteinte dans tous les autres. La figure 111.14 montre une

v

partition en sous-bloc d'un blocde N = 256 enV = 4 sous-blocs.
i 1

f 1 f
64 128 192 256
I t i L L
64 128

v

! !
192 256

v

64 128 192 256
: 1 I ] »
r T I ] v
64 128 192 256

Figure 111.14 : Principe de partitionnement de la technique PTS, pour
V = 4 sous-blocs

Une fois les N/V blocs formés, on applique le méme raisonnement qu’en SLM. Un vecteur
o™ = { ,E")},v = 1,....,V sera multiplié par chacun des V blocs apres IDFT pour former le

signal final dont le PAPR est le plus faible. La figure 111.15 clarifie le principe de réduction de
PTS.
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IDFT —»@
S
Sorties
Flux de Division s/p [ IDFT @ Z
données en blocs 7 Y ¢(2) . binaires
binaires * . =
: oo d
IDFT
-l Soen

Sl
v v v

Optimisation des valeurs crétes
—

Figure 111.15 : Principe de la technique PTS pour réduire le PAPR

Comme illustré dans cette figure, le symbole OFDM fréquentiel X de N porteuses est tronqué
en V sous-blocs disjoints X de N /V porteuses tel que : X = YV_, X,
A chaque sous-blocs disjoints X™, on applique un décalage de phase et le nouveau symbole

OFDM fréquentiel s’écrit :

%4

X = ZX(”)d)(”) (I11.18)
v=1

avec, @ = e/ ety =1,.....,V.

Pour obtenir le signal OFDM dans le domaine temporel, noté x, on applique I’IDFT :

v 74 v
x(t) = IDFT (Z X("W’(U)) B Z ¢W.IDFT(XW) = » ¢®.x® (111.19)
v=1

v=1 v=1
ol, x) est la transformée de Fourier discréte inverse de X@.
Ensuite, on effectue une optimisation du vecteur de décalage de phase ®® de la maniére

suivante :

%4
o™ = {¢p™} = arg min {maxz qb(”).x(”)}, n=0,1,....,.N—1 (111.20)
o | n
v=1

En termes de capacité de réduction de PAPR, la PTS est plus performante que I’'SLM [57].
Cependant, a l'instar de SLM, PTS présente une grande complexité en raison du nombre de
blocs IFFT nécessaires. De plus, trouver la combinaison optimale de séquence de phases
conduisant au PAPR le plus faible, est un facteur supplémentaire qui augmente la complexité
de la technique. Semblable a la technique SLM, PTS doit transmettre un Sl qui va permettre

de récupérer les données au niveau du récepteur.
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I11.3.4.3. Techniques basées sur I’ajout d’un signal

Les Techniques d’ajout de signal consistent a ajouter un signal correcteur en temps ou en
fréquence au signal d’origine de telle sorte que le signal résultant ait un PAPR plus faible que
le signal d’origine [73].
La différence entre ces techniques réside dans la fagcon dont on génére le signal correcteur de
suppression de créte. Dans ce qui suit nous présenterons trois techniques de réduction de
PAPR appartenant & cette classe.

e La technique d’écrétage ‘Clipping’
Cette technique a été proposée dés le début de la mise en ceuvre de I’OFDM terrestre (DVB-
T), dans les années 90 [74]. Cette technique est trés simple a comprendre, car il s’agit, a 1’aide
d’un écrétage de I’amplitude du signal & un seuil prédéterminé de diminuer I’amplitude
maximale du signal au niveau de ce seuil. Cela a donc pour effet de diminuer la variation de
puissance du signal et donc diminuer sa sensibilité aux non linéarités de I’amplificateur de
puissance.
La méthode consiste donc a écréter le signal suivant la loi décrite par 1’équation (111.21) ou E
représente le seuil d’écrétage :

X si |x| <E
x) = .
&) {Eefd’(x) si |x| >E

ou f(x) est le signal résultant et ¢p(x) est la phase du signal x.

(I11.21)

On définit le rapport d’écrétage (CR) comme étant le rapport entre le niveau d’écrétage E et la

valeur quadratique moyenne (W%fm) du signal OFDM en question, soit :

E

CR :W (11122)

rms

L’écrétage peut étre réalisé en bande de base ainsi que sur fréquence porteuse [75].

Généralement, I’écrétage est effectué au niveau de I'émetteur. Le récepteur doit donc estimer
I’écrétage survenu et compenser le symbole OFDM regu. Il faut donc estimer deux
parametres: I'emplacement et la taille de 1’écrétage. Cependant, il est difficile d'obtenir cette
information. Par conséquent, ce procédé introduit a la fois une distorsion dans la bande et un
rayonnement hors bande dans les signaux OFDM, ce qui dégrade les performances du
systeme, y compris le TEB et I'efficacité spectrale. Le filtrage peut réduire le rayonnement
hors bande aprés écrétage bien qu'il ne puisse pas réduire la distorsion dans la bande.
Cependant, I'écrétage peut provoquer une certaine repousse maximale, de sorte que le signal

apres ecrétage et filtrage dépasse le niveau d'écrétage a certains points [76].
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Cette technique, comme toutes les techniques de “distorsions”, présente les inconvénients

suivants [58]:

(@) Les produits d’intermodulation générés par la non-linéarité de la fonction d’écrétage vont
retomber aussi dans la bande utile du signal générant un bruit d’intermodulation qui ne
sera pas éliminé par un simple filtrage. De tres nombreux travaux, [77][79], se sont
intéressés aux moyens possibles pour diminuer ce bruit généré dans la bande. En général,
ils utilisent le fait que le bruit a une structure particuliére, ce qui permet de mettre en
ceuvre, a la réception, des techniques de soustraction du bruit.

(b) L’écrétage provoque également un rayonnement hors bande, qui impose des signaux de
brouillage hors bande aux canaux adjacents. Le rayonnement hors bande peut étre traité
par un filtre sélectif en fréquence situé juste aprés 1’écrétage. Ce filtre est nécessaire pour
diminuer I’ACPR (Adjacent Channel Power Ratio), qui mesure la remontée des lobes
secondaires [75].

(c) Le filtrage apres écrétage peut réduire le rayonnement hors bande au détriment de la
repousse maximale. Le signal apres l'opération de filtrage peut dépasser le niveau
d'écrétage spécifié pour l'opération d'écrétage. Pour réduire le pic de repousse, une
opération d'écrétage et de filtrage répétée peut étre utilisée pour obtenir un PAPR

souhaitable a un codt lié & une augmentation de la complexité de calcul [75].

e Latechnique ‘Tone Reservation’ (TR)

La technique Tone Reservation a été proposé pour la premiére fois en 1998 par J.Tellado [78].
L’idée principale de cette méthode de réduction est de réserver un ensemble de sous-porteuses
(appelées encore tons) qui ne vont pas porter de I’information. Ces sous-porteuses réservées
sont appelées : tons de réduction de pics (PRT) et ont la possibilité de transporter le signal de
correction qui permet de diminuer la dynamique de I’enveloppe du signal MCM. Ce signal de
correction peut étre facilement calculé a 1’émission et retiré a la réception [57]. Le schéma
synoptique de la technique TR est présenté dans la figure 111.16. Cette technique limite le
vecteur portant des données et le vecteur dannulation de créte a deux sous-espaces de
fréquence disjoints.

Le gain de réduction du PAPR dépend d'un certain nombre de parametres, tels que le nombre
de tons réservés (les PRT). Plus le nombre de PRT est grand, plus le gain devient important.

Cependant, avec un nombre faible de sous-porteuses N, lorsque le nombre de PRT est
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important, ceci peut entrainer une réduction du débit de données car il peut nécessiter une
partie non négligeable de la bande passante disponible.

La localisation des PRT est un deuxiéme facteur qui influe sur la performance de la TR. Si les
PRT sont choisis de maniére aléatoire ou contigué, leurs emplacements ont une incidence sur
le taux de réduction du PAPR. De plus, le seuil d'écrétage peut étre considéré comme un

parameétre important lors de I'évaluation de la TR [53].

X —
° x(t) x(t) +c(t)
X -IU-I
~
= ATV
XN—1—>
___J
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. | T A
. —
Z
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Figure 111.16 : Principe de la technique TR pour réduire le PAPR

Comme illustré dans la figure 111.16, le principe de la TR est le suivant :

Soit X = [Xy, ...., Xy_1] le vecteur symbole fréquentiel de données a partir duquel est généré
le signal OFDM et soit C = [Cy,.....,Cy_1] le vecteur signal correcteur pour reduire le
PAPR.

Posons R = {ig,.....,iy,—1} ’ensemble des indices des sous-porteuses réservees a la
réduction du PAPR (Np est le nombre de porteuses nulles avec N << N). Ainsi, le vecteur
a émettre devient : X + C.

Les vecteurs X et C sont choisis de telle facon quels soient orthogonaux, c'est-a-dire :

X,.C, =0, k=1,...,N—1, et vérifient la relation suivante :

Cr., k€R
X, +C, = {Xk, keR (111.23)
Par suite, le signal temporel résultant peut s’écrire :
y=x+4c=IFFT(X + C) (111.24)
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Le PAPR du signal résultant a émettre s’écrit alors :

maxyepo n[(|xx + 1)
E[|x + cil?]

PAPRy,| = (111 25)

L’objectif de la TR est de réduire le PAPR sans toutefois augmenter la puissance moyenne

transmise. Cela se traduit alors par :

. [maxyepon(lxx + %)
min >
c E[lx 1]

(111.26)

Puisque le dénominateur n’est pas fonction du signal correcteur ¢, le probléme de
minimisation du PAPR est équivalent alors a la relation :
min,  maxyepon(IXx + ¢x?) = min.||x + c||%

= min¢||[IFFT(X + O)||% (111.27)

ou, ||x + c|| est la norme du vecteur x + c.

e Latechnique Active Constellation Extension

La technique 'Active Constellation Extension' a été proposée pour la premiére fois par A.
Gatherer et M. Polley dans [80] pour reduire le PAPR des signaux MCM. Contrairement a la
technique précédente ‘TR’ qui consiste a réserver un nombre de sous-porteuses du signal
OFDM sur lesquelles est transmis le ‘signal correcteur’, I’ACE utilise les sous-porteuses de
données, elles méme, pour transmettre le “signal de réduction de PAPR”. Pour éviter une
quelconque dégradation du TEB, I’ACE fait étendre les points extérieurs de la constellation
en dehors de la constellation d'origine de maniére a réduire le PAPR. 1l s’agit de modifier
I’amplitude et la phase des tons externes de la constellation de maniere a minimiser le PAPR
sans réduire la distance minimale des points de la constellation entre eux [58].

Une telle modification de la constellation est représentée a la figure 111.17 pour une
constellation QAM-16. Si le point de constellation est reconnu en tant que point de coin
(encadré en rouge dans la figure), un tel point peut étre déplacé dans le quart du plan en
dehors de ses valeurs nominales. S'il s'agit d'un point se trouvant sur le bord (encadré en noir
dans la figure), il peut étre déplacé le long des rayons vers l'extérieur de la constellation. De
plus, afin de préserver la distance minimale entre les symboles de constellation, les points
intérieurs restent inchangés (a I’intérieur du cercle vert dans la figure).

Recemment, de nombreuses recherches ont porté sur I’utilisation de I’ACE pour réduire le
PAPR du signal OFDM. Dans [81], les auteurs ont proposé un algorithme basé sur la

technique d’écrétage et de filtrage pour I'implémentation de I’ACE.
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Dans [82], un nouvel algorithme ACE avec controle d’écrétage adaptatif a été proposé.
L'objectif principal de cet algorithme est d'atteindre le PAPR minimal lorsque le niveau
d'écrétage cible se trouve au-dessous d'une valeur optimale initialement inconnue, qui ne peut
étre obtenue avec la technique ACE basée sur I'écrétage classique. Ainsi, dans [83], les
auteurs proposent I’implémentation de I’ACE par le bais de 1’algorithme SGP ‘Smart
Gradient-Projet’. L’algorithme SGP permet de converger plus rapidement, cependant, il
dégrade Iégerement le TEB.

En quadrature

A

® ® \ ®
>
En phase
® ® j ®

Figure 111.17 : Principe de la technique ACE pour réduire le PAPR d’un
signal FBMC/OQAM, avec QAM-16

La technique ACE sous toutes ses variantes a deux principaux inconvénients [58]:
(a) Elle a des performances de réduction de PAPR tres faibles pour des modulations a
grands nombres d’états.
(b) Le second inconvénient de la technique ACE est qu’elle augmente la puissance

moyenne du signal a transmettre.
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I11.4. Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté les différentes caractéristiques d’un amplificateur de
puissance (HPA) non linéaire, a savoir le rendement énergétique, le recul d’entrée IBO et le
recul de sortie OBO. Puis, nous avons étudié les effets de ces deux derniers parameétres sur la
performance en TEB, la constellation et sur le spectre du signal MCM a PAPR éleve. Dans
une deuxieme partie de ce chapitre, nous avons étudié le probléme de PAPR élevé dans les
systemes basés sur les modulations MCM qui provoque des distorsions dans la bande et hors
bande du signal utile. Dans un premier temps, nous avons donné la définition du PAPR, sa
distribution et les critéres approuvés pour les techniques de réduction de PAPR. Puis dans un
deuxieme temps, nous avons présenté les différentes techniques conventionnelles de réduction
de PAPR qui sont les plus utilisées dans la littérature. Nous avons mis en évidence leurs
principes et formulations mathématiques, ainsi que leurs avantages et inconvenients.

Le quatrieme chapitre est consacré a notre contribution scientifique qui consiste a évaluer les
performances de la technique FBMC par rapport a I’OFDM, et aussi de proposer une nouvelle
technique de réduction de PAPR adaptée au systeme FBMC/OQAM.
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Chapitre 1V : Nouvelle technique de Reéduction de PAPR
pour le systeme FBMC/OQAM

1VV.1. Introduction

Comme tout systeme multi-porteuse (MCM), FBMC/OQAM présente un facteur PAPR tres
élevé. Ce dernier détériore le signal en présence d'un amplificateur (HPA) non linéaire ce qui
conduit a une repousse spectrale. Par conséquent, la propriété de localisation fréquentielle de
I’FBMC/OQAM ne sera donc plus valable dans les systemes de communication a PAPR
élevé. Comme mentionné dans le chapitre Ill, plusieurs techniques ont été proposées pour
réduire le PAPR dans les systemes basés sur les modulations MCM. Cependant, ces
techniques ont été essentiellement créées pour les signaux OFDM qui sont caractérisés par
une orthogonalit¢ complexe entre leurs symboles. De plus, avec une forme d’onde
rectangulaire s’étalant sur une seule période de symbole T, les symboles OFDM sont
indépendants et ne se chevauchent pas dans le domaine temporel [84]. Ce n’est pas le cas
pour les signaux FBMC/OQAM. En fait, le filtre prototype utilisé dans cette nouvelle
technique a une forme différente que celle de I’OFDM et sa longueur est fonction d'un facteur
dit de recouvrement K multiplié par la période de symbole T, soit L = KT, avec K > 1, (dans
le cas d’OFDM, K = 1). Par conséquent, tout symbole FBMC/OQAM se chevauche avec les
K symboles suivants et les K symboles précédents. Vu cette nature différente de
I’FBMC/OQAM, les techniques traditionnelles de réduction de PAPR ne peuvent s’appliquer
d’une fagon directe qu’aprés un certain traitement d’adaptation [53]. D’aprés la référence
[85], ceci serait possible si on maintient une compatibilité avec I'architecture OFDM. Pour y
parvenir, le systtme FBMC/OQAM doit étre reformulé sous une structure polyphasée moins
complexe, dans laquelle, le banc de filtres de synthése (SFB) est basé sur une IDFT, tandis
que le banc de filtres d'analyse (AFB) est basé sur une DFT [34]. C’est dans ce domaine de

recherche que se situe notre travail.
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IV.2. Etat de I’art sur les techniques de réduction de PAPR pour ’FBMC/OQAM

Récemment, plusieurs travaux ont étudié le probleme de PAPR dans les systéemes
FBMC/OQAM. Dans [86] Shixian Lu et al ont développé un nouveau schéma appelé
« sliding window tone reservation (SW-TR) » en utilisant les tons de reduction de créte (PRT)
de certains blocs de données consécutifs pour annuler les crétes maximales dans une fenétre.
Le débordement hors bande éventuellement provoqué est également controlé par le
chevauchement entre les fenétres glissantes.

Dans [85], les auteurs proposent une meéthode ‘SLM’ avec chevauchement (Overlapped-
SLM) qui est une extension de I’SLM classique en tenant compte de la nature de
chevauchement temporel des signaux FBMC/OQAM.

Nan Shi et Shouming Wei dans [87] ont suggéré une amélioration de la technique « Partial
Transmit Sequences (PTS) », en optimisant les facteurs de pondération et en prenant en
compte le chevauchement temporel inhérent au systeme FBMC/OQAM. En fait, un vecteur
de rotation contenant les facteurs de pondération est optimisé en choisissant un vecteur qui
minimise le plus possible le PAPR. De plus, en introduisant la propriété de chevauchement,
I’approche donne de meilleurs résultats que la PTS traditionnelle en termes de réduction de
PAPR.

Usman Rahim et al ont présenté dans [88] une étude comparative entre deux techniques de
réduction de PAPR principalement concues pour OFDM et appliquées directement a FBMC-
4PAM. La premiere méthode est basée uniquement sur la technique de ‘Clipping’ utilisant un
seuil prédéfini, tandis que la seconde applique la technique de fenétrage avec différentes
fenétres apres I’écrétage. Les effets sur la repousse spectrale et les performances de TEB
étaient trés similaires a la fois dans les modeles OFDM et FBMC/OQAM.

Dans [89], N. van der Neut et al. ont proposé une nouvelle technique qui est en fait une
évolution de la méthode dite « Smart-Gradient Project Active Constellation Extension (SGP-
ACE) » appliquée a un ensemble de symboles FBMC/OQAM contigus pour compenser I'effet
de chevauchement temporel. Cette technique surpasse celle classique de 2,6 dB en termes de
réduction de PAPR.

S. Krishna et al. ont proposé dans [54] un nouveau diagramme appelé « Dispersive Tone
Reservation (DTR) » qui ameliore I'efficacité de la technique TR traditionnelle appliquée a
I'OFDM. Cette technique utilise un algorithme itératif, dans lequel la structure chevauchante
de ’FBMC/OQAM est prise en considération.
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Une autre solution a été proposée par M. Laabidi et al. dans [90], qui est un diagramme
hybride pertinent résultant de la fusion de deux techniques classiques: ACE-SGP et TR, afin
d’assurer une meilleure performance par rapport a chacune d’elles séparée. La structure
chevauchante de ’FBMC/OQAM a été considérée dans son algorithme. Le méme groupe a
également d'autres travaux dans ce sujet, ils ont proposé dans [85] une nouvelle variante
appelée « Multi-Blocks Selective Mapping (MB-SLM) » qui a assuré une légere amélioration
en termes de réduction de PAPR. Les mémes auteurs ont aussi proposé dans [91] une nouvelle
variante qui est une extension de la technique TR classique.

Han Wang et al. dans [92] ont proposé une technique hybride appelée « TR-PTS » qui tire
profit du chevauchement temporel des symboles FBMC/OQAM. Ensuite, la proposition a été
étendue sur de nombreux blocs pour obtenir un gain de 0.2 dB en réduction de PAPR.

Dans [93], Amnart H. et al. ont proposé une méthode PTS modifiée pour réduire le PAPR
dans ’FBMC/OQAM. Cette méthode utilise les caractéristiques spéciales de la sortie IFFT
dans le signal temporel, ou la valeur de PAPR est modifiée cycliqguement en fonction d’un
modeéle de données d'entrée, ce qui améliore le taux de réduction de PAPR.

Ji-Hyun Moon et al. ont proposé dans [94] une nouvelle technique appelée « Selected Data
Utilization (SDU) » basée sur la technique PTS, qui tamponne les blocs de données pour tenir
compte de la nature chevauchante des symboles FBMC/OQAM, puis optimise le bloc de
données sélectionné dans chaque segment pour minimiser le PAPR maximum de tous les
segments en utilisant un algorithme itératif. Cette technique a permis une amélioration
d'environ 3 dB en réduction de PAPR.

Le principal inconvénient de toutes les techniques susmentionnées est la nécessité de
transmettre une information latérale ‘SI’ (Side Information) au récepteur pour étre en mesure
de déecoder les informations correctement. Par conséquence, si une Sl est recue avec erreur,
tout le bloc de données correspondant va étre perdu, ce qui entraine une dégradation de TEB.
Dans ce chapitre nous proposons une nouvelle technique permettant de réduire
considérablement le PAPR et qui s’adapte bien avec la structure chevauchante de
I’FBMC/OQAM. De plus, elle n’exige aucune sorte d’information latérale a envoyer au
récepteur. Cette technique est basée sur la transformée discrete de norme glissante (en
anglais : Discrete Sliding Norm Transform), abrégée sous 1’acronyme DSNT, en tant que
traitement sérial aprés IDFT (post-IFFT).
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IV.3. Signal FBMC/OQAM

La technique FBMC/OQAM est récemment proposée pour surpasser les limitations de
I’OFDM dans les applications 5G que nous avons signalées dans le chapitre II (811.2.6).

L’architecture générale du systtme FBMC/OQAM qu’on a utilisé dans notre travail est
illustrée dans la figure IV.1, ot on n’a présenté que le c6té émetteur car le coté récepteur est

exactement similaire avec des opérations inverses.

Préetraitement OQAM Banc de filtres de synthese SFB
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Figure IV.1 : Systeme FBMC/OQAM utilisé dans notre travail, coté émetteur

Dans nos simulations, nous allons considérer un filtre prototype trés recommandée, congu par
la technique d’échantillonnage fréquentielle et proposé par M. Bellanger dans [32] comme
étant une nouvelle forme d’onde utilisée par la suite dans le projet européen PHYDYAS.

Comme préciser dans [34] le nombre de filtres M est un nombre pair qui doit étre choisi
comme une puissance de 2 afin d'assurer une implémentation efficace (FFT). Dans les figures
de simulations qui suivent, on a pris M = 256 ou bien 512. Sur chacune des M branches on
multiplie le signal par une fonction de modulation appropriée puis par un terme de déphasage
qui nous garantit la condition d’orthogonalité réelle entre les différentes sous porteuses. Enfin,
I’agrégation de tous les signaux va produire le signal de sortie s(t). Comme mentionné
précedemment dans le chapitre I, le signal en temps continu, en bande de base, transmis par

le systtme FBMC/OQAM est présenté par I'équation suivante :

M—-1 +o©

s(t) = Z Z @ n T (©) (av.1)

m=0n=—w
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avec :
r 2

Do (£) = h(t —nz)e/ T™ e/ onm (1V.2)
ou: le terme T, ,(t) représente les versions decalées en temps et en fréquence du filtre
prototype h(t). Le terme ¢, ,,, introduit des déphasages de + n/2 entre les symboles transmis
pour assurer 1’orthogonalité dans la partie réelle des symboles [5]. A la réception, le
démodulateur est constitué de M filtres adaptés de synthese qui sont également des versions
décalées en temps et en fréquence du méme filtre prototype h(t) de PHYDYAS. Le signal
démodulé y,,,», a la sous-porteuse my, a I’instant ny, et en présence d’un canal parfait, est
obtenu par le produit scalaire entre le signal recu r(t) (égal as(t) dans ce cas) et le filtre
adapté décalé a la fréquence m, et a I’instant ny, d’ou 1’expression suivante :

Ymong =< S(t);rmg,no ) >

“+o0
=f s(t) F;‘no,no (t)dt

M-1 +oo +o0
=" D ann | T @ T (00
m=0n=—ow -
+o0 +o0
i Y G D | Ta(® T, (00 (v.3)
n=—ow m —

(m,n)#(mo,no)

ou, I, n, €st le conjugué complexe de Ty, 1, -
IV.4. Chevauchement temporel des sighaux FBMC/OQAM

Le filtre prototype PHYDYAS utilisé dans notre systéme s’étend sur une longueur égale a
quatre fois la durée d’un symbole, soitL, =4T (4 etant la valeur du facteur de
recouvrement, K). Cette longueur du filtre entraine un chevauchement entre les symboles
FBMC/OQAM adjacents [54]. Puisque les symboles OQAM sont décalés entre eux par T/2,
ceci implique que chaque symbole se chevauche avec les quatre précédents et les quatre
suivants symboles, donc le chevauchement temporel affecte huit symboles consécutifs. La
figure 1V.2 montre huit symboles consécutifs qui se chevauchent dans le domaine temporel.

Dans la figure 1V.2, nous pouvons observer que chaque symbole FBMC/OQAM s'étend
sur 4.5T, c’est a cause de l'utilisation des symboles OQAM. Par exemple, si on prend le
symbole syms(t) (marqué en vert), il est clair qu’il couvre quatre périodes et demi (en

commencant a 4T et se terminant & 8.5T). On peut aussi remarquer que la longueur du signal
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de sortie correspondant a la transmission de huit symboles apres le filtrage est égale a : 11.5T.
Pour généraliser, on peut dire que n’importe quel bloc de huit symboles de données s’étale sur
un intervalle de: [0, (8 =1+ 4 + 0.5)T], que I’on peut généraliser par:[0,(Q —1+ K +

0.5)T], ou:Q est le nombre des symboles qui se chevauchent et K le facteur de

recouvrement.
la 4'5T »l
A o 1
s 11.5T : !
< < ; :I
o | ! |
O A LAV IV
S T, yma(o)
z T O W o,
1 t
@ | syms()
F VAN symes
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(p]

T/2 WWM/ symy(t) i
[ | 1
NAVORX /DN syma(e) |
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sym; (t):
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Figure 1V.2 : Chevauchement entre les symboles FBMC/OQAM

Le PAPR doit donc étre calculé symbole par symbole, et pour chaque symbole nous devons
prendre en compte son chevauchement avec les quatre qui le précedent [57].

IVV.5. Calcul de PAPR pour le systeme FBMC/OQAM

Comme déja defini dans le chapitre 111, le PAPR d’un signal OFDM est le rapport entre la
puissance créte et la puissance moyenne du signal pendant un intervalle de période [0, T[.
Puisque le débit symbole est préservé que ce soit pour OFDM ou pour FBMC/OQAM (envoie
d’un symbole dans chaque période T), nous maintiendrons la méme definition du PAPR pour
FBMC/OQAM, avec la seule différence qui réside dans la période sur laquelle il est calculé
[57]. D’apres la figure 11.17 du chapitre Il, on constate bien que la grande partie d’énergie
d'un symbole FBMC/OQAM se situe dans les deux périodes symbole suivants, ceci est d( au
chevauchement temporel susmentionné. Sur la base de cette conclusion, on va calculer le

PAPR au niveau du symbole syms(t) de la figure IV.2, sur une période de 3T au lieu de T
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(période délimitée par les deux lignes rouges de la figure 1V.2), I'état transitoire du signal
étant négligé. Ainsi, le PAPR au niveau du symbole syms(t) peut étre défini par I’expression
suivante :

maxier, |syms (t)|*

PAPRY™® = (V. 4)

71 lsyms 2. de
avec: Ts = [4T, 4T + 3T].

L’expression IV.4 représente la valeur instantanée du PAPR (a I’instant t) au niveau d’un
symbole FBMC/OQAM en tenant compte de la structure chevauchante de cette technique.
Pour calculer le PAPR d’un signal composé de plusieurs symboles, on fait la moyenne sur le
nombre de symboles. Soit L le nombre total de symboles qui se chevauchent, le PAPR global

est défini donc par :

L
1 Z max;er,|sym; (t)|? (IV.5)

PAPR = — 1
=1 Tlle lsym, (t)]2. dt

avec:T; = [(I — 1T, (l — 1)T + 3T}, est la période de chevauchement.
IV.6. Techniques proposée pour réduire le PAPR dans FBMC/OQAM

Dans cette section, nous exposons quelques techniques de réduction de PAPR dans un
systeme FBMC/OQAM a savoir SLM, TR, PTS et ACE-SGP. Ensuite, nous présentons notre
technique proposée (DSNT), afin de pouvoir comparer ses performances avec des techniques

conventionnelles proposées dans des travaux passeés.
IV.6.1. Technique SLM congue pour FBMC/OQAM

Dans [53] les auteurs ont proposé une technique appelée DSLM adaptée au systeme

FBMC/OQAM, ou chaque vecteur de symbole d'entrée smy, est soumis a une rotation de

U-1
phase avec U différents vecteurs d'entrée pour aboutir a: {sym,(lu)} o Afin de trouver la
u=

rotation optimale pour tout symbole FBMC/OQAM, le chevauchement de ses quatre
symboles précedents est pris en considération. Pour cela, DSLM suit I’algorithme suivant :

Etape 1- Initialisation : génération de N vecteurs symboles complexes d’entrée, soient

.. . U-1
{sym,,}N=} ainsi que U vecteurs de rotation de phase {d)(”)}u:O de longueur M chacun.

Etape 2- Rotation de phase : le n®™¢ vecteur symbole d’entrée sym, est soumis & une

. cpps . Uu-1 .
rotation de phase avec U différents vecteurs de rotation de phase {¢(u)}u=0 ce qui donne :
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sym( ) = =sym,. ™, 0<u<U-1 (1Iv.6)

Etape 3- Modulation FBMC/OQAM : effectuer la modulation FBMC/OQAM sur tous les

composants du n®™¢ vecteur symbole d’entrée, soit

2n—1

M-1 ul . T 2T
sym(t) = Z Z tmin ) (t - )e’ TP’ m
m= 0 2

symboles précédents chevauc hants

2n+1

M-1 LT\ .2=m o
Z z (”) ( —n —) e/ T e/ Pn'im (IV.7)
m=0 2

n =2n

symbole actuel

Etape 4- Calcul du PAPR partiel : calculer le PAPR partiel de sym,(l“)(t) sur I’intervalle

To = [nT + T,, nT + T,] qui est un intervalle arbitraire dans I’intervalle [nT, nT + 4.5T]

par ’expression :

@ |2
maxeer, |Symn () |

PAPR]) = (IV.8)

1 2
T_OfTo |sym7(1“)(t)| .dt
avec: T, > 0etT, < 4.5T

Etape 5- Sélection : parmi les PAPR(“), on choisit I’indice u du signal ayant le PAPR

minimum, par le critére suivant :

ur,, = argmin [PAPR (u)(t)], t €Ty (1v.9)

O<u<U-1

Le choix de I’intervalle T, lors du calcul partiel du PAPR joue un réle essentiel dans
I’amélioration des performances de réduction des pics.

Etape 6- Mise-a-jour: on met a jour le vecteur de symbole d'entrée qui se chevauche

actuellement :

symymn) = sym,, . p(in) (IV.10)

Le symbole d'entrée qui a été soumis & une rotation avec ¢®min) est considéré comme étant
optimal.

Etape 7- Incrémentation : incrémenter la valeur de n par 1 et aller a I’étape 2.

L’algorithme doit étre suivi jusqu’a atteindre la fin du signal (le dernier symbole). Cet
algorithme se déroule d’une fagon itérative permettant une amélioration du PAPR calcule a
chaque cycle de boucle. Ainsi, sur un nombre important d’itération on abouti a une formule
qui prend en compte la structure chevauchante du signal et ¢a permet donc une considérable
réduction de PAPR [53].
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IVV.6.2. Technique TR congue pour FBMC/OQAM

Dans [54] et [57], les auteurs ont proposé une technique TR de réduction de PAPR adaptée

pour le systtme FBMC/OQAM en tenant compte de sa nature chevauchante. Le

fonctionnement de cette technique suit les étapes de 1’algorithme suivant :

Etape 1 : initialiser le signal FBMC/OQAM dans le domaine temporel : st = |s}|e/® ainsi

que la valeur du nombre d'itération ‘Itr’ ;

Etape 2 : dans le régime stable du signal FBMC/OQAM, déterminer 1’échantillon E’

d’amplitude maximale et son emplacement n,,,, par:

{Ei =maxls| (Iv.11)
Npax = argmax|s,‘l|

ou:ne€ [Lg + 1: (Ngyym — 1)M], L, est la longueur du filtre, M nombre des sous porteuses, et

Ny, le nombre de symboles FBMC/OQAM a transmettre ;

Etape 3 : écréter s,, en utilisant un seuil prédéfini A, pour obtenir le signal écrété r, suivant :

sk, si|l<A

= | ’?| (Iv.12)
Ael®n,  |st] > A

Etape 4 : calculer la portion écrétée du signal par :

Coer =Ty — St (IV.13)

Etape 5 : démoduler le signal d’écrétage c,., pour obtenir C,, ;

Etape 6 : garder uniquement les composants de C,.,. qui figurent dans les positions PRT et
forcer le reste a zéro ;

Etape 7 : moduler le C,., résultant pour obtenir le signal de correction c;

Etape 8 : calculer le nouveau signal FBMC/OQAM dans le domaine temporel par :

=gl + ¢, (Iv.14)
ol :n € [(K + 1)M: Ny, M] etm € [(K + 4)M: (Ngyy, — DM + L

S
L'algorithme doit se déroulé jusqu'a ce qu'il n'y ait plus de valeur a écréter ou que le nombre
d'itérations ‘Itr’ expire.

IVV.6.3. Technique PTS congue pour FBMC/OQAM

La technique PTS classique a été adaptée pour le systtme FBMC/OQAM dans [95], [87] et

[93]. Les blocs de données X sont divisés en U sous-blocs X(u), avec u =1,2,...... ,U.
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Chague bloc ne partage aucune porteuse et chaque porteuse ne peut choisir qu’un seul sous-
bloc, les données des autre sous-blocs a la position correspondante sont mises a zéro. Puis
introduire le vecteur de pondération p pour faire des rotations aux sous-blocs. Dans le

domaine fréquentiel on aura :

U
X= Z px (IV.15)
u=1
Soit x™ I’IDFT de X™), on aura donc dans le domaine temporel :
U
x = Z p () (@) (IV.16)
u=1

L’idée de PTS est de trouver un vecteur de rotation approprié p pour réduire le PAPR de x

comme suit :
U

z P @)

u=1

p = argmin (max ) (1v.17)
P

Maintenant, on doit prendre en compte le chvauchement du systeme FBMC/OQAM a M
sous-porteuses. La longueur de chaque symbole est KM, avec K = 4 c’est le facteur de
recouvrement. On considére le chevauchement de chaque symbole avec ses K — 1 symboles
précédents, car ils vont subir le PAPR en méme temps. Notons x, la partie de chevauchement

du symbole actuel x; avec les K — 1 symboles précédents, ce qui signifie :

A4M—-1 4M—-1 4M—-1
%= ) 0@+ ) wa@+ ) na® (1v.18)
i=3M i=2M i=M

En fait, x,, est la partie du signal qui chevauche le symbole actuel.

L’équation IV. 17 doit étre modifiée et devient donc :

U
x, + Z p () @)

u=1

) (IV.19)

p = arg min <max
P

Par ce traitement qui prend en considération le chevauchement interne du signal
FBMC/OQAM, cette technique assure un gain de réduction comparable a celui assuré par la
technique classique appliquée sur un signal OFDM [95].

1V.6.4. Technique ACE/SGP congue pour FBMC/OQAM

Dans la référence [89] les auteurs ont proposé une version de I’ACE/SGP adaptée a la

modulation FBMC/OQAM. L’implémentation de cette méthode est réalisée suivant un
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algorithme qui prend en compte le chevauchement des symboles constituant le signal
FBMC/OQAM. Les étapes de cet algorithme sont :

Etape 1 : initialiser le signal FBMC/OQAM dans le domaine temporel : s} = |s}|e/®n ;

Etape 2 : dans le régime stable du signal FBMC/OQAM, déterminer 1’échantillon E* ayant

I’amplitude la plus grande ainsi que sa position n,,,, par les expressions suivantes :

{Ei =maxls| (V. 20)
Npax = argmax|s}l|

ol :n € [Ly + 1: (Ngym — 1)M], L, est la longueur du filtre, M nombre des sous porteuses, et

Ny, le nombre de symboles FBMC/OQAM a transmettre ;

Etape 3 : écréter s,, par un certain seuil prédéfini A, pour obtenir le signal écrété r, suivant :

st, st <A

= | ’?| (Iv.21)
Ael®n,  |st] > A

Etape 4 : calculer la partie écrétée du signal par 1’expression :

Cocr =Th — 511.1 (1v.22)

Etape 5 : démoduler le signal d’écrétage c,., pour avoir C,,, ;

Etape 6 : respecter la contrainte ACE en ne conservant que les composants de C,.. qui se
trouvent dans des directions d'extension adéquates pour les constellations d’un sous-canal
donné, et fixer toutes les directions restantes a zéro pour conserver la distance minimale entre
les points de constellation.

Etape 7 : moduler le C,., résultant pour obtenir le signal correcteur c ;

Etape 8 : déterminer la taille minimale du pas ufgn par I’expression :

O - |Sn|
,lem n}lll’l C(n) _ C(nmax )] (IV 23)
proj proj
ngfg] est la projection de chaque échantillon ¢} suivant I’angle de phase de s, qui se
n) |iRe(sncn)|
calcule par: Cj ;. = SEFTE

Etape 9 : calculer le nouveau signal temporel FBMC/OQAM mis a 1’échelle par le signal

correcteur ¢ , comme suit :

@

G (IV.24)

Sn
ol :n € [(K + 1)M: Nyy, M] et m € [(K + 4)M: (Ngy, — 1M + L,

L’algorithme doit étre répété jusqu'a ce qu’on atteigne le PAPR acceptable ou que le nombre
maximal d'itérations expire.
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Cette technique peut atteindre une réduction de PAPR de 4 dB juste pour un nombre
d’itération égale a 2, un gain qui peut s’améliorer pour un nombre d’itération plus important

[57].
IV.6.5. Technique proposée pour la réduction de PAPR d’un systtme FBMC/OQAM

La technique basée sur la transformé a norme glissante discrete DSNT (Discrete Sliding
Norm Transform) est I’'une des techniques utilisées pour réduire le PAPR des signaux a
porteuses multiples. Dans [96], les auteurs ont proposé cette technique pour un systeme
OFDM a découpage asymetrique pour les communications optiques, dans lequel une
réduction de PAPR d'environ 50% a été atteinte. De méme dans [97], la technique DSNT est
utilisée pour la réduction de PAPR dans un systéme basé sur I’OFDM.

Dans la figure 1V.3, nous présentons notre schéma bloc qu’on a proposé en vue de réduire le
PAPR dans un systtme FBMC/OQAM.

Dans ce schéma, qu’on a appelé FBMC/OQAM-DSNT, en émission, les données binaires
sont modulées dans le bloc « QAM Mod », puis modulées en FBMC/OQAM par le banc de
filtres de synthése (SFB). Le bloc « PPN » désigne la structure de réseau polyphasé appelée
aussi la forme de ‘type 1’ du banc de filtres de synthése qu’on a utilisé pour éviter des calculs
inutiles et donc réduire la complexité du systeme globale. Ensuite, le bloc DSNT est placé
juste aprés le bloc P/S (Parallel-to-Serial) pour revenir a la forme série du signal, car la
technigue DSNT fonctionne en série [96]. Ceci permet d’avoir des signaux a faible
fluctuations (PAPR réduit) afin de ne pas saturer I’Amplificateur a Haute Puissance (HPA).
Le bloc « DAC » s’agit d’un convertisseur numérique-vers-analogique qui est indispensable
car le HPA est un composant analogique.

A la réception, on doit effectuer le traitement inverse qui consiste en : la conversion
analogique-vers-numérique puis le bloc DSNT™ qui réalise la transformation inverse de
DSNT, il est placé juste avant le bloc S/P (Serial-to-Parallel). Ensuite, le bloc PPN™ donnant
la forme moins complexe du banc de filtres d’analyse (AFB) réalisant la démodulation
FBMC/OQAM, puis le bloc « QAM Démod » qui démodule le signal pour récupérer les

données binaires transmises.
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Fiaure 1VV.3 : Schéma bhloc du svstétme FBMC/OOAM-DSNT nronosé

IV.6.5.1. Principe général de la technique DSNT Lp-by-N

La technique DSNT est facilement implémentée a la fois du c6té émetteur et du coté récepteur
et peut étre appliqué a des signaux de toute longueur. Dans ce qui suit, on va définir d’une
facon générale la technique dite « DSNT ».

Soit x un vecteur de données réelles avec N échantillons, x = [xg, xq, ... ... ,xy_1]7. La pieme

norme de x est définie par :
1/P

N—-1
llxllp = (Z x,‘j) , p=1 (IV.25)

k=0
La transformation x — y, basée sur la P**™¢ norme en utilisant une fenétre de glissement de

N échantillons, est donnée par la relation suivante :
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, n=0,1.,N-1 (IV.26)

xTL_)yTL:P

Dans notre travail on va s’intéresser par le cas particulier avec P =2, la transformation est dite

alors de norme L, et on la note par :

x->y=Lx (1v.27)
Les échantillons du vecteur y se calculent par 1’expression suivante :

x(); n = O
In =) o n=1,2 .. N—1 (V. 28)

Jzﬁ:o xl% ,
C’est une transformation non-linéaire discréte de norme L, & une fenétre glissante de N
échantillons, d’ou son nom : « DSNT L, — by — N ». Elle est composée de deux parties : pour
I’échantillon d’indice n = 0, et pour les échantillons des indices restants (n = 1,2, ..., N —
1). La valeur x, est une valeur initiale du signal, calculée séparément des autres valeurs, elle

est définie par :

m=Hﬂh=J%+xﬂku+%q (1V.29)

Notons que la transformation s’effectue échantillon-par-échantillon.
La technique DSNT L, — by — N est réversible et la reconstruction du vecteur x a partir de y

est donc possible en utilisant la formule récursive suivante [97] :

n=12..,N-1 (IV.30)

Par conséquent, pour reconstruire x, on doit supposer que la premiere composante de la
transformation est x, = y,, ce qui conduit a la transformation suivante :

X =[x0, %1, e i, X117 2 Loy X =y = [X0, V1) cor e Yn—11" (Iv.31)

La transformation point-a-point peut aussi étre définie par le transfert de 1’énergie totale du
signal a la premiére composante, soit :

x = [x0, %1, e e, Xy—11T = ¥ = [lIxll2, Y15 v oo, Yn—11T (IvV.32)
Dans ce cas, le vecteur original peut étre reconstruit en commencant par n = N — 1. En effet,
la valeur originale de la derniére composante du vecteur est calculée par :

xXn-1 = Yn-1-Yo = Yn-1- lx]l (1V.33)

Pour calculer les échantillons restants, on doit d’abord réécrire 1’équation IV. 28 comme suit :

Xn

VY = [xh_ + x5 5+ +x2 4]

Xp = Yp = , n=12.. N—1 (1IV.34)
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Les échantillons xg, x4, ... ... , Xy—1 de la transformation inverse peuvent donc étre calculés par

la formule récursive suivante :

X, = yn\/yoz —[x3_ +x3 ,++x2,], n=N-2,N-3,....,2,1 (IV.35)

en prenant comme valeur initiale :

Xo = Jyé — -1 = Y2 — = V] (1V.36)

IVV.6.5.2. Principe de DSNT L,-by-3

La technique DSNT L, —par —3 constitue un cas particulier de la transformation
susmentionnée. C’est la technique qu’on a utilisée pour réduire les fluctuations du signal
FBMC/OQAM. Elle est basée sur la norme L2 avec une fenétre glissante de ‘3° échantillons
Voisins.

Soit le vecteur réel x = [x,, x4, ..., xy_1]" avec une longueur de N échantillons, qui constitue
le signal FBMC/OQAM a transmettre (voir la figure 1V.3). Ce signal étant la sortie d’un
systéeme a modulation multi-porteuse, il présente un PAPR tres élevé. Pour réduire le PAPR
de ce signal, le vecteur x a la sortie du modulateur FBMC/OQAM peut étre transformé en un
autre vecteur réel y = [yo, y1, ..., Yy—1]" en utilisant une normalisation variable glissante sur

trois échantillons successifs, x,,_1, x,, et x,, .1 comme suit :

-1, %, X 41ll2 = fon_l)N +x8y, T Xy T n=0,1..,N—-1 (1V.37)

ou : (.)y désigne modulo N pour les indices des échantillons du signal d’entrée. Pour n = 0,
Xp_1 = Xy_1. De méme, pour n =N — 1, x,,1 = xo. Par conséquent, x, est converti par
Xy_1, X €t xq, tandis que xy_; sera converti par xy_,, xy_1 et xq, Sous une forme circulaire.

Le paramétre , permet d’ajuster le PAPR de la sortie de transformation. C'est-a-dire que la
méme entrée est transformée en sortie avec différentes valeurs de PAPR suivant la valeur de
a. D’apres [97], pour garantir une meilleure puissance moyenne de transmission, on prend des
valeurs de « entre 0,4 et 0,7, par contre, pour avoir un taux maximum de réduction on prend

a = 0. La transformée est donc définie par [97] :

2y n=01,.,N—-1 (IV.38)

In =
2 2 2
J"(n—l)N ooy Py

Pour rétablir le signal original au niveau de la réception, DSNT L, — par — 3 est une fonction
réversible, et la reconstruction du vecteur x & partir de y est possible via une formule inverse
notée par : (DSNT L, — par — 3)7L.
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Par définition de la transformée, on peut admettre que : sign(x,) = sign(y,), Vn € [O,N —
1], et y,, = 0 si et seulement si x,, = 0. On va supposer dans un premier temps que tous les
¥ # 0. L’application de DSNT L, — par — 3 sur le vecteur x (de longueur N), constitue un
systéme d’équations linéaires a N inconnus qui sont les carrés de x,. D’aprés la référence
[97], le vecteur x peut étre reconstruit en résolvant ce systeme d'équations qui peuvent

s’écrire sous une forme matricielle comme suit :

Ao 1 0 0 0 17«
1 A4 1 0 0 0,2
0o 1 X 1 0 o]l 7,
X2 =0 (1V.39)
0 0 1 e 1 Ay, 1 Xfi—2
1 0 A 0 1 Ay Jlxi-d

ou: 1, =1- yiz Le systéme d’équations V.39 est de forme AX = 0, ou, A est une matrice

de type tri-diagonale périodique. Le signal original x, peut donc étre reconstruit par une
expression simplifiée donnée dans [97] par :

X = (Vx2)sign(y,) (Iv.40)
La transformée DSNT L, —par — 3 est appliquée sur le signal FBMC/OQAM apreés
I’opération de IDFT pour réduire les fluctuations de ce signal. L’avantage de la technique
proposée par rapport a beaucoup d’autres approches susmentionnées est qu’elle n’exige pas
d’information latérale a transmettre au récepteur. En effet, c’est juste un traitement appliqué
sur le signal transmis, et a la réception on applique le traitement inverse sur le signal recu. De
plus, vu son traitement qui s’effectue échantillon par échantillon et d’une maniére séquentielle
sur une fenétre de glissement de seulement trois échantillons, ainsi qu’elle opere aprés IDFT
(domaine temporel) et aprés le bloc P/S (sommation), la technique proposée peut tenir en
considération le chevauchement interne entre les symboles FBMC/OQAM dans le calcul du

PAPR, ce qui lui permet un taux de réduction plus important.
1V.6.5.3. Implémentation numérique de DSNT L,-by-3

L’implémentation numérique de cette technique nécessite d’utiliser la forme échantillonnée
du signal FBMC/OQAM (équation 11.22 du chapitre II), ainsi d’étudier le signal sur une durée
limitée. En émission, le bloc DSNT L, — par — 3 est inseré juste aprés la sommation des
signaux pour diminuer les fluctuations du signal résultant. Ce bloc fonctionne suivant
1’algorithme ci-dessous :

Etape 1 : Initialiser un compteur j = 0 ; puis, entrer le signal a transmettre x,,, soit :

109



Chapitre 1V : Nouvelle technique de Réduction de PAPR pour le systeme FBMC-OQAM

X, = MZ_:I Z A ke Im i (1] (1V.41)

m=0k€eZ
avec: gmylnl =any gln — kM/Z]ejzﬁnm "e/¢mk est le banc de M filtres de synthése
décalés en temps et en fréequence, etn =1, ..., N;
Etape 2 : déterminer le vecteur p; de trois échantillons successifs suivant :
p1 = [xn, %1, %7 ] (1V.42)

Etape 3 : calculer la norme de métrique 2 du vecteur p; par :

N, = /x,% +x% + x5 (IV.43)

Etape 4 : déterminer la premiere valeur du signal de sortie par :

y1 = x1/Np, (IV.44)
Etape 5 : déterminer le vecteur py de trois échantillons successifs suivant :

pn = [xn—1, %N, X1] (IV.45)
Etape 6 : calculer la norme de métrique 2 du vecteur py par :

Ny, = \/xzzv-l +xfj + xf (IV.46)
Etape 7 : déterminer la derniere valeur du signal de sortie par :

YN = xn/Np, (1V.47)
Etape 8 : pour i = j + 2, déterminer le vecteur p; de trois échantillons successifs suivant :

pi = [xic1, xi, xi44] (1V.48)

Etape 9 : calculer la norme de métrique 2 du vecteur p; par :

N, = \/xl?_l + x7 + x2 (1V.49)

Etape 10 : déterminer la i®®™¢ valeur du signal de sortie par :

Vi = x;/Np, (IV.50)
Etape 11:si i <N — 1, incrémenter j et aller a 1’étape 8, sinon sortir de la boucle, fin
d’algorithme.

A la réception, on doit revenir au signal original en appliquant le traitement inverse, ceci est
assuré par le bloc (DSNT L, — par — 3)~! visible dans la figure 1V.3. Cette opération
s’effectue en suivant les étapes de 1’algorithme ci-dessous :

Etape 1 : Initialiser un compteur i = 0 ; puis, entrer le signal estimé a ’entrée du récepteur,

soit :
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Vo = Mf Z Am i fm [0 (IV.51)

m=0 k€Z
avec: flnl = any fln— kM/Z]ej%m"ejwm:k est le banc de M filtres d’analyse décalés
en temps et en frequence, etn =1, ..., N;
Etape 2 : pour tout y,[i] = 0, faire x,,[i] = 0, et incrémenter i.
Etape 3 : garder le signe de x,, par I’expression :

Abs[i] = +/x,[i]? (IV.52)
Etape 4 : pour tout y, [i] # O faire :
x,[i] = Abs[i] x sign(y,[i]), i=0,1,......,N (IV.53)

L’algorithme doit étre répété jusqu’a la fin du signal (dernier symbole de données).
1V.6.5.4. Complexité de DSNT L,-by-3

La complexité de calcul est un probleme important qui détermine la puissance consommeée
par le processeur de la machine numérique. Par conséquent, il est important d'analyser la
complexité de calcul des mécanismes ajoutés pour réduire le PAPR. Généralement, les
techniques de réduction de PAPR pour FBMC/OQAM ont un ordre de complexité
relativement élevé en raison de la nature chevauchante de FBMC. En effet, la modification
des symboles discrets afin de réduire le PAPR nécessitent un traitement de signal
supplémentaire [89]. D’apres [97], Lo-by-3 nécessite : <3° opérations de multiplication, ‘3’
additions, “1” racine carrée et ‘1’ division, et toutes ces opérations sont réelles, effectuées pour
chaque échantillon du signal d'entrée. La racine carrée est effectuée en utilisant le
développement en série de Taylor, ce qui nécessite 11 multiplications et 5 additions. Tandis
que pour la division, elle exige 8 multiplications et 5 additions. Au total, on a donc 22
multiplications et 13 opérations d'addition. En FBMC/OQAM, on a transmission des deux
parties, réelles et imaginaires du signal d’entrée, avec un décalage de T/2 entre elles, la
complexité totale par échantillon est donc de 44 multiplications et de 26 additions. De plus,
on doit tenir compte du suréchantillonnage qui aura lieu au niveau du SFB, que 1’on va
prendre égale a L/2, ou L est le nombre de sous-porteuses.

Pour évaluer la complexité de calcul de la technique proposeée, le tableau IV.1 illustre les
différentes complexités des techniques citées auparavant (SLM [53], PTS [95]), ainsi que
celle de la technique proposée (DSNT L,-par-3), ou le nombre d'opérations réelles de

multiplication et d'addition est considéré.
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Tableau 1V.1: Complexité de calcul de SLM, PTS et L,-by-3 DSNT

Technique Nombre de multiplications et d’additions réelles
SLM M.N.U[(1/2).log2(N) + d + 5]

PTS M.N[(1/2).10go(N/V+4V+dVW)+d(1-1/M)W*"]
L,-by-3 DSNT 70.M.N.(L/2)

ou:

v" Pour SLM : M est le nombre de symboles, U est le nombre de vecteurs de rotation, N
désigne le nombre de points IFFT, etd, une constante qui représente le nombre
d'intervalles de symboles successifs pris en compte dans le calcul.

v" Pour PTS, W est le nombre de phases candidates pour un bloc parmi lesquelles on
peut choisir. V représente le nombre de sequences partielles (sous-blocs).

v Pour L,-by-3 DSNT, M est le nombre de symboles, N : désigne le nombre de points

IFFT, et L facteur de suréchantillonnage.
IV.7. Résultats de simulation
1V.7.1. Environnement des simulations

Dans cette section, nous allons présenter des figures de simulation pour voir les performances
obtenues avec le systeme FBMC/OQAM, en utilisant le filtre PHYDYAS avec une longueur
égale a KN — 1, ou K = 4 est le facteur de recouvrement et N = 256 ou 512 est le nombre
de sous-porteuses (que ce soit pour OFDM ou pour FBMC/OQAM). D’autres simulations
seront présentées pour confirmer 1’efficacité de la technique de réduction de PAPR proposéee
(DSNT L, — par — 3). Le signal est échantillonné a une période T, = 100 ns, puis modulé
par la modulation QAM — 4 ou QAM — 16. Pour des raisons de simplicité, on a considéré un

canal de type AWGN que I’on suppose parfaitement connu par le récepteur.
IVV.7.2. Caractéristiques et performances du systeme FBMC/OQAM
IV.7.2.1. la forme du Filtre prototype (PHYDYAS)

Comme mentionné dans le chapitre I, le filtre prototype PHYDYAS a été congu en utilisant
la technique d'échantillonnage fréquentielle [49]. Les critéeres de réalisation ont été
judicieusement choisis et strictement respectés afin de concevoir une forme de filtre bien
localisée sur le plan temps-fréquence. En fait, le principal avantage de ’FBMC/OQAM vient

de I'utilisation de ce filtre de forme excellente. En effet, la réponse en fréquence de ce filtre
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présente des lobes secondaires beaucoup plus réduits par rapport a plusieurs d’autres filtres
bien connus notamment, rectangulaire (de I’OFDM), la racine de cosinus surélevé (Root
Raised Cosine), et le filtre Hermitien. Pour évaluer cette propriété, nous avons trace la
réponse fréquentielle du filtre PHYDYAS superposée sur celles des filtres précités, dans la
figure 1V.4. Par conséquent, avec ces lobes assez infimes, FBMC/OQAM n’a pas besoin de
mettre des bandes de gardes trés larges comme dans le cas du filtre rectangulaire de I’'OFDM,
ce qui constitue un considérable gain en efficacité spectrale [98]. En outre, le lobe principal
est bien localisé de sorte qu’il soit inférieur a la bande de cohérence du canal de propagation,
ce qui permet de combattre efficacement le probléme du multi-trajet dans un canal trés
sélectif en fréquence (ISI1). Cette derniere propriété justifie également le non besoin du préfixe

cyclique, ce qui améliore davantage 1’efficacité spectrale et permet des débits importants.

=— PHYDYAS
Rectangular | |
RRC

ol (V\{\[

-60 -"",‘ ANRRERAR | ‘ {11 \"‘ \[1

Réponse fréquentielle

"l |
.ll“l | ‘ | | ‘Hlm

Fréquence normalisée, f.T

-80 ||

-90—‘ i

-100

-10 10

Figure 1V.4 : Réponse fréquentielle du filtre PHYDYAS comparé¢ avec d’autres filtres.

Dans le domaine temporel, le lobe principal du filtre PHYDYAS est également bien localisé
de sorte qu’il soit inférieur au temps de cohérence du canal de propagation, comme illustré
dans la figure IV.5. Par conséquent, FBCM/OQAM présente une robustesse contre les
décalages frequentiels (CFO) qui peuvent se produire lors de la transmission dans un canal

trés variant dans le temps (avec un effet Doppler important) [99].
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1.6
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Figure IV.5 : Réponse impulsionnelle du filtre PHYDYAS comparé avec
d’autres filtres.

I1\VV.7.2.2. Spectre de FBMC/OQAM

L'un des principaux inconvénients de I’OFDM est qu’elle utilise une forme d’onde
rectangulaire n'étant pas localisée dans le domaine fréquentiel, ce qui entraine de fortes
émissions hors bande (OOB), comme illustré dans la figure 1V.4. De plus, elle utilise le
préfixe cyclique (CP) qui simplifie 1’égalisation dans les canaux sélectifs en fréquence mais
réduit également I’efficacité spectrale.

Trois puissantes techniques ont été proposées pour réduire le débordement hors bande (OOB),
a savoir : la technique OFDM ‘fenétrée’, appelée aussi WOLA (Weighted OverLap and Add)
[100], la technique OFDM ‘universelle filtrée’, appelée aussi UFMC (Universal Filtered
Multi-Carrier) [101], et la techniqgue OFDM *filtrée’ (filtred-OFDM) [102]. Dans la figure
IV.6, nous avons tracé la Densité Spectrale de puissance (DSP) de la technique
FBMC/OQAM superposée sur celles des techniques susmentionnées. On constate que
WOLA, F-OFDM et UFMC peuvent réduire les émissions hors bande élevées, par rapport a
OFDM, cependant, leurs taux de réduction est beaucoup plus faible par rapport a
FBMC/OQAM.
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Figure 1V.6 : DSP de FBMC/OQAM comparée a celles des techniques OFDM,
WOLA, UFMC et F-OFDM, nombre de sous porteuses M=256.

IVV.7.3. Réduction de PAPR par DSNT L,-by-3

En se basant sur I’algorithme de cette technique (cité dans la section §1V.6.5.3), on a pu tracer
le signal temporel FBMC/OQAM de sortie, avant et aprés le bloc de transformation DSNT,
comme illustré dans les figures IV.7 et IV.8, respectivement. En comparant les deux figures,
on peut voir clairement que l'insertion du bloc DSNT a réduit considérablement la dynamique
des fluctuations instantanées du signal original FMBC/OQAM (suppression des valeurs pics).
Ainsi, le signal a ’entrée de I’amplificateur HPA aura un faible facteur PAPR.

Pour évaluer I’efficacité de notre technique en termes de réduction de PAPR, nous avons
utilisé le moyen communément utilisé, la fonction CCDF. Dans la figure 1V.9, nous avons
tracé la CCDF en fonction de PAPR du signal FBMC/OQAM original, a PAPR réduit par
« Partial Transmit Sequence », a PAPR réduit par « Tone Reservation » et a PAPR réduit par

DSNT-L,-by-3.
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Figure 1V.7: Signal FBMC/OQAM dans le domaine temporel avant DSNT, nombre
de sous porteuses M=512
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Figure 1V.8 : Signal FBMC/OQAM dans le domaine temporel apres DSNT,
nombre de sous porteuses M=512
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—FBMC/OQAM-Original
£~ FBMC/OQAM-PTS

-5-FBMC/OQAM-TR

-8~FBMC/OQAM-DSNT

CCDF

PAPRO

Figure 1V.9 : La CCDF vs le PAPR du systeme FBMC/OQAM avant et apres
I’application de DSNT, comparé avec les techniques PTS et TR, nombre de sous
porteuses M=256.

En observant les différentes courbes, nous remarquons que la techniqgue DSNT permet de
réduire le PAPR denviron 4,2 dB par rapport au signal FBMC/OQAM original, ce qui
équivaut a 40% du PAPR original. Cela peut étre considéré comme une réduction
considérable par rapport aux techniques classiques, PTS et TR. En effet, la réduction par TR
est d'environ 2,9 dB, ce qui équivaut a 27,6%, tandis que la PTS réduit le PAPR d'environ 2,3
dB, ce qui équivaut a un degré de réduction de seulement 22%.

Malheureusement, la technique DSNT provoque une légere dégradation du TEB en fonction
de RSB. Cette dégradation, a notre avis, aurait comme source une des raisons suivantes : (a)
le bruit additif qui s’ajoute au signal lors de la propagation dans le canal radio, (b) la nature
chevauchante de la modulation FBMC/OQAM qui est derriere les interférences intrinseques
entre les symboles, (c) le traitement de DSNT lui-méme, comme étant une normalisation par
rapport a une norme variable, pourrait aussi étre la raison de cette degradation. Pour cela en
ajoutant un codage convolutif de canal, on peut améliorer les performances du systéeme
global. La figure 1V.10 présente I'évaluation de la DSNT en termes de performance TEB,
avant le codage (FBMC-DSNT) et apres le codage (FBMC-DSNT-ENC).
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Figure 1V.10: Performances en TEB du systéme original FBMC/OQAM, apres réduction du
PAPR par DSNT et aprés ajout du codage de canal, nombre de sous porteuses M=256.

IVV.8. Perspectives du travail

Enfin, comme perspectives du travail, on va suggérer deux solutions pour le probléeme de
dégradation de TEB.

e Solution 01 : Optimiser la technique DSNT
La techniqgue DSNT-L,-par-3 et basée sur une normalisation glissante variable pour chaque
échantillon du signal. Pour pouvoir définir une norme optimale, on pourrait ajouter des

paramétres d’ajustement (a, 3, y) dans I’expression IV.38 comme suit :

Vnoye = Ol n=01,..,N—1 (IV.54)
\/a.x(zn_l)N + . x(zn)N +7. x(2n+1)N

En utilisant une des techniques d'optimisation modernes (PSO, GA, ...), on peut varier les

parametres (a,B,y) dans le sens d’améliorer le RSB du signal de sortie pour converger

finalement a une formule optimisée de DSNT. Ceci constitue fort probablement une solution

efficace au probléme de dégradation de TEB.
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e Solution 02 : Filtrage adaptatif
Comme une deuxiéme solution, en s’inspirant du résultat de la figure 1V.10, ou la dégradation
était considérablement minimisée dés qu’on a ajouté un simple codage de canal. Ceci pourrait
interpréter cette dégradation comme étant I’effet du bruit additif a I’entrée du récepteur
FBMC/OQAM. Le probléeme peut étre donc entiérement résolu en développant un filtre
adaptatif qui sera inséré a ’entrée du récepteur et éventuellement a la sortie de 1’émetteur
pour pouvoir minimiser ’effet de ce bruit. Pour ceux qui s’intéressent au sujet, on leur
recommande la référence [104] qui traite la conception des filtres adaptatifs. Cette deuxieme

solution semble plus prometteuse que la premiére car elle traite le probleme des son origine.
IVV.9. Conclusion

Dans ce chapitre, on a vu que I'un des principaux avantages de FBMC/OQAM par rapport a
OFDM et d’autres formes d’onde bien reconnues, réside dans la forme de son spectre qui
présente un faible niveau de débordement hors bande (OOB). Par conséquent, une bande de
garde plus courte serait suffisante pour s’adapter aux contraintes du rapport de puissance des
canaux adjacents (ACPR) et pour prendre en charge des services de communication qui
présentent certains asynchronismes. D’autre part, une nouvelle technique appelée DSNT L,-
par-3 a été proposée pour réduire le PAPR du systeme FBMC/OQAM. Cet objectif est bien
atteint lorsque la structure de chevauchement du FBMC/OQAM est prise en considération.
Les résultats de simulation ont prouveé I’efficacité de cette technique. Les performances de la
technique proposée ont été évaluées par comparaison avec celles des techniques bien connues
dans ce domaine a savoir PTS et TR. Une réduction considérable de PAPR d'environ 40% est
atteinte avec une complexité de calcul beaucoup plus faible par rapport a certaines techniques
conventionnelles. Aussi, le probleme de dégradation de TEB a été diagnostiqué, et
efficacement résolu en ajoutant un simple codage de canal. Enfin, des solutions alternatives
ont été proposées comme perspectives de notre travail, pour définir un schéma beaucoup plus

performant.
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Conclusion genérale

Dans un canal radio mobile il y a toujours diverses sources de perturbations. En plus
de I’évanouissement du parcours et le masquage qui sont de grande échelle, on trouve
aussi les évanouissements de petite échelle a savoir I'effet multi-trajet et 1’effet

Doppler qui affectent les signaux de téléecommunications.

Les systemes MCM représentent un choix approprié pour répondre aux exigences des
applications de communication sans fil et mobile. OFDM est I’approche MCM la plus
répandue qui a été largement deployée pour un grand nombre d'applications,
notamment les systémes de communications 4G. Néanmoins, avec une impulsion de
forme rectangulaire et un préfixe cyclique (CP) qui réduit le débit de données, 'OFDM

devient inadéquate pour les applications 5G a venir.

Une nouvelle approche MCM basée sur les bancs de filtres a été présentée dans le
chapitre I1. Son filtre prototype qui est bien localisé en temps et en fréquence et le non-
besoin du CP, lui permettent de constituer une bonne alternative a I’OFDM dans le
standard 5G. Cette technique s’appelle FBMC/OQAM. Malheureusement, comme
I’OFDM, FBMC/OQAM souffre d’un facteur PAPR trés élevé. Avant d'étre transmis
sur un canal, le signal MCM (OFDM ou FBMC/OQAM) avec un PAPR élevé doit étre
amplifié. Cependant, 1’amplificateur a haute puissance (HPA) est généralement un
composant non lineaire qui introduit a la fois des distorsions AM/AM et AM/PM
entrainant une distorsion dans la bande illustrée par un TEB dégradé et une distorsion
hors bande entrainant une augmentation des interférences inter-cannaux (ICI). Nous
avons simulé 1’effet de la non-linéarité de I’HPA sur la constellation du signal, sur le

TEB et sur le spectre du signal.

Pour pallier au probléeme du PAPR, on a présenté les différentes techniques permettant

de réduire les fluctuations du signal a I’entrée de ’HPA. Notre contribution était de
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proposer une nouvelle technique de réduction du PAPR. L’avantage de cette technique
était triple : elle permet un taux de réduction tres important, elle tire profit du
chevauchement temporel des symboles et elle présente une complexité réduite par

rapport aux autres techniques.

Les résultats de simulation ont confirmé les performances du systtme FBMC/OQAM
en termes de gain en efficacité spectrale et de robustesse contre les décalages
fréquentiels et temporels. Nous avons aussi simulé la technique proposée pour
confirmer son efficacité en termes de réduction de PAPR (un taux de réduction
d’environ 40 %), ainsi que la complexité réduite par rapport a d’autres techniques
classiques. Le seul inconvénient de cette technique proposée est qu’elle provoque une
Iégere dégradation du TEB en fonction du RSB. Un simple codage de canal ajouté a la

chaine de transmission a permis de corriger efficacement ce probleme.

Finalement, des solutions alternatives ont été proposées comme perspectives du

présent travail, et des conclusions ont été faites.
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