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Résumé :

L'augmentation rapide du besoin des systémes de communication, assurant des hauts débits, a motivé la
recherche de nouveaux schémas de transmission a large bande. La transmission a multi-porteuses
orthogonales (OFDM) s'avere trés intéressante, pour la transmission a large bande, grace a son efficacité
spectrale qui permet la réduction du colt des communications.

I’OFDM est trés sensible aux décalages fréquentiel et temporel. Ces dernier introduisent des
interférences entre symboles ISI et entre porteuses ICI, en dégradant les performances de ces systemes.

Notre travail consiste a estimer et corriger ces imperfections en termes de retards temporel et fréquentiel
par deux types de techniques a savoir la technique aveugle et la technique a préambule.

Mots clés : OFDM, interférence inter porteuse, interférence inter canaux, techniques de
synchronisation.

Abstract:

the rapidly increasing need for communication systems, ensuring high rates, has prompted the
search for new method of broadband. The transmission by orthogonal frequency multiply
division (OFDM) is very interesting in broadband transmission, due to its spectral efficiency that
allows reducing the cost of communications.

OFDM s very sensitive to time and frequency offsets, that introduce inter symbols inference (
ISI) and inter-carrier inference (ICI). Which degrading the performance of these systems.

Our job is to estimate and correct these imperfections in terms of time and frequency by two
techniques namely blind techniques and technique with preamble.

Key words: OFDM, inter-symbol interference (ISI), inter-carrier interference (ICI),
synchronization techniques.
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Introduction générale

Durant les dernieres décennies, les demandes de nouveaux services de commu-
nications avec des débits élevés et une bonne qualité de service sont devenues de
plus en plus fréquentes.

Un des probléemes majeurs en télécommunications est d’adapter I'information a
transmettre au canal de propagation. Pour des canaux sélectifs en fréquence, une
technique c’est 1'utilisation de la modulations multi-porteuses dans laquelle un
bloc d’information est modulé par une transformée de Fourier. Cette technique
connue sous le nom d’OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplexing) a
connu un vif succes ces derniéres années et est en phase de normalisation dans
différents standards sans fils (IEEE802.11a, WIMAX, LTE, DVB). La technique
OFDM a le grand mérite de transformer un canal multi-trajet large bande en un
ensemble de sous-canaux mono-trajet tres simples a égaliser.

Cependant, ’OFDM est tres sensible aux décalages fréquentiel et temporel, qui in-
troduit une interférence entre porteuses ICI(Intercarrier Interference),et interférence
entre les symboles transmis ISI (Inter-symboles Interference) qui dégrade les per-
formances de la technique en détruisant 1’orthogonalité inhérente des sous por-
teuses et augmentant la probabilité d’erreurs dans les bits du signal transmis .
D’otu la nécessité d’estimer et de corriger ces décalages fréquentiel et temporel.

L’objectif de notre travail de PFE est I’'étude des techniques capable d’estimer
et de corrigée ces décalage temporel et fréquentiel afin d’augmenter les perfor-
mances du systemes

Notre PFE est organisé en cing chapitres. Dans le premier chapitre, nous in-
troduisons les principes de basse d'un systeme OFDM, Ensuite, nous mentionnons
les notions de basse d'un canal radio mobile. Le deuxiéme chapitre traite les effets
du décalage temporel et fréquentiel sur les systemes OFDM. Les techniques de
synchronisation a savoir, les techniques aveugle et par préambule font I'objet du
deux chapitres 3, et 4. Le dernier chapitre est consacré a la simulation et résultat.



Chapitre

Principes de base de 'OFDM

Introduction

Un principe élémentaire pour accroitre un débit d’un facteur n est de trans-
mettre plusieurs informations en parallele sur n voies.
C’est ce qui est réalisé en OFDM ( Orthogonal Frequency Division Multiplexing )
avec des valeurs de n pouvant atteindre quelques milliers, ce qui était impossible
pour des transmissions radios avec les technologies analogiques car cela supposait
de disposer réellement de n émetteurs et n récepteurs. Il fallait, par exemple, n
oscillateurs accordés, chacun, sur une fréquence particuliere et des éléments de
couplage pour éviter de multiplier les antennes . Avec ’avénement des technolo-
gies numériques, on peut faire une transmission simultanée sur un grand nombre
de fréquences avec un seul oscillateur et un calculateur.
La multiplication du débit de transmission par un facteur n entraine (en premiere
approximation) une multiplication de la bande du signal par ce méme facteur n.
Cependant, par rapport a une simple multiplication du débit, ’OFDM est parti-
culierement intéressant, car chaque transmission élémentaire se fait a bas débit et
la conception du récepteur en est ainsi simplifiée|[1].
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L’OFDM est par conséquent, utilisé pour tous les systémes radios numériques
récents (télévision, radio, réseaux cellulaires), ainsi que pour les systémes filaires
(ADSL, transmission sur courant porteur).

Ce chapitre constitue une présentation de la technique de transmission multipor-
teuses orthogonales OFDM. Les principes de base de cette technique, la constitu-
tion et le fonctionnement d’un systeme OFDM typique sont expliqués. Des notions
de base de la transmission numérique ou analogique, jugées nécessaires pour la
compréhension de la suite de ce projet, sont introduites selon les besoins.

1.1 Transmission multi-porteuses

1.1.1 Structure de base du systéeme de transmission multi-
porteuse

La sélectivité en fréquence d’un canal radio mobile large bande rend inefficace
I'utilisation des systemes de transmissions mono-porteuses, et pour y surmonter
on fait recours aux systémes a transmission multi-porteuse, qui sont utilisés pour
la transmission haut débit.

La figure 1.1 montre la structure de base d'un systeme de transmission multi-
porteuse. Le signal large bande soit analyser (a travers plusieurs filtres a bande
étroite de fonction du transfert Hyp(f) en plusieurs signaux a bande étroite en
transmission et est synthétisé (a travers plusieurs filtres a bande étroite de fonc-
tion du transfert G (f) en réception, donc la sélectivité en fréquence du canal
large bande peut étre estimée par une multitude de bandes de fréquences étroites
(frequency- flat) non sélective, comme s’y montré dans la figure 1.2.[2]

Wideband Pmmm e oo : pmemmmmnmnnennen :
signal | .
. > H () > G > X
H,() ; g Channel > Gi(h
e > | |
2 ; noise i o 5
1 Q ! i s I
| o | | o |
»Hy () i » G, ()
Analysis filter bank Synthesis filter bank

Figure 1.1 — structure d'un systéme de transmission multi-canal.

Notant que la non-sélectivité en fréquence des bandes étroites du canal réduit
considérablement la complexité de ’égaliseur pour chaque sous-canal. Tant que
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Figure 1.2 — la réponse d'un systéme de transmission multi-canal.

I’'orthogonalité entre sous-porteuses est maintenue, I'ICI peut étre éliminé, donc
un minimum de distortion.

Dans les systémes multi-porteuse, la bande passante originale (large bande) est
subdivisée en N, sous bandes (bandes étroites), ou chacune est caractérisée par
une sous-porteuse fr ,k=0,1,... N, — 1. La figure 1.3 montre la structure de base
de systeme de communication multi-porteuse, celle qui représente I'une des formes
spécifique d’un systeme multi-canal, Ou, les différents symboles sont transmit en
parallele.

fu f[l
X[0] Baseband § é Baseband | | ¥[o]
— L Decoder
SNCEoK filter filter —

X, 11 —— %éﬂ Channel f;é% — i
. aseban VAR 1
—3 Encoder fiter 4N & P Decoder —3

noise °
. [ ]
. [ ]
L]
il Ty fua YN 1]
At Baseband Uy =
—3 Encoder Ba?ﬁg?nd ﬁ&— %(%H fiter [~ Decoder | —

Figure 1.3 — Structure de base d'un systéme de transmission multi-porteuse.

X, (k) et Yi(k) indiquent, respectivement, le signal transmit et re¢u d’une sous-
porteuse fj, de [*™¢ symbole.

La figure 1.4 illustre le spectre d’un signal transmet dans un systéme a trans-
mission multi-porteuse, qui occupe une multitude de sous-bandes d’égale largeur,
chacune centrée sur une fréquence (sous-porteuse). Si chaque sous-bande est d’une
largeur limitée, le type de transmission est dit FMT (Filtered Multi-Tone).
Pendant qu’on cherche a surmonter au probleme de la sélectivité en fréquence
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Power
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I | | [
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Figure 1.4 — Caractéristiques spectrale d’'un systeme de transmission multi-
porteuse

du canal avec ce type de transmission multi-porteuse (FMT), son implémentation
devient complexe, il nécessite plus des codeurs/décodeurs et oscillateurs, et d’une
tres haute qualité des filtres utilisés des que le nombre de sous porteuses aug-
mentent|3].

1.1.2 Systéme de transmission a base de 'OFDM

Le systeme de transmission basé sur la technique OFDM est un autre type de
systemes multi-canal, qui est similaire a un systeme de transmission FMT dans le
sens qu’il emploi plusieurs porteuses. Comme c’est montré dans la figure 1.5, il n’a
pas utilisé une bande limitée pour les filtres et oscillateurs de chaque sous-canal,
en plus, les spectres des sous-porteuses se sont chevauchés d’'une maniere efficace
pour la bande passante, différemment au systeme FMT ou la totalité de la bande
passante est divisé en un nombre N de sous-canaux de bandes étroites (figure 1.6),
donc la différence réside dans la maniere avec laquelle la bande passante est devisée
en sous bandes étroites.

X141 — " f — ¥k
—{ Encoder —{ | =>{%—— — | | Decoder [
L Channel | | /i |,
=X & RK— | B
o noise * o
.
.
J{f»‘-| Jr.v-1l
- e =

Figure 1.5 — Configuration d’un systéme de transmission OFDM.

L’ensemble de sous-porteuses orthogonales, chevauchées en spectre, peuvent
étre produites en satisfaisant le critere de Nyquist, en généralisant 1’équation sui-
vante :
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Amplitude
-

0
Frequency

Figure 1.6 — Le spectre d'un signal OFDM (échelle liniere).

S G-t =T (1)

1=—00

Qui differe une transmission mono-porteuse, a une transmission multi-porteuses.
Ou G(f) est la transformé de Fourrier de la fonction ¢(t), tel que cette derniere
représente la réponse impulsionnelle totale du systéme mono-porteuse (émetteur,
canal, récepteur),

il est donnée par ’éqution :

g(t) = gr(t) * h(t) * gr(t) * h7'(¢) (1.2)

ol : les bloques des fonctions gr(t), h(t), gr(t) eth™'(t) sont montrées dans la
figure 1.7 :

AWGN z(1)

a, it fi xt) ive fi i) i yit) \tqr_)‘ a,
Transmit filter Channel (. .| Receivefilter | Equalizer | ) | Decision
Erlt) hit) gyll) ()] t,=nT

(T: Symbol duration)

Figure 1.7 — Modeéle d'une communication a bande de base mono-porteuse

Dans la pratique, les processus de la transformé de Fourrier discrete (DFT) et la
transformé inverse (IDFT) sont utilisables pour I'implémentation de ces signaux
orthogonaux. Mais I'implémentation sera efficace par I'utilisation de la transformé
de Fourrier rapide (FFT) et la transformé inverse (IFFT)[2].
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Dans un systeéme de transmission OFDM, N, point IFFT tenus pour les symboles
transmit {X;[k]}, k=0,...,N1, pour générer le signal {z[n]|}, n=0,... ,Nec-1, qui
représente les échantillons de la somme de Nc sous porteuses. y(n) est le signal
regu, qui correspond au signal x(n) avec du bruit additif N(n) :

y(n) = 2(n) + N(n)

. Tenu compte des échantillons requs de Nc point de la FFT (y[n], n=0,...,Nc-1)
la version bruitée des symboles transmets Y;[k], k=0,...,Nc-1, peut étre obtenue
a la réception.

La figure 1.8 montre une structure d’une transmission OFDM implémentée a
I'aide d’'une IDFT/DFT. Comme toutes les sous porteuses ont une durée T, finie
dans le temps, le spectre du signal OFDM peut étre considéré comme une somme
des fonctions Sinc de fréquences décalées, comme c’est montré dans la figure 1.9
ou 'espacement entre sous-porteuses est 1/7.

X1 _— - i — Hlk
—{ Encader |— — . — |- —)| Decoder [—

—

— ||3 7 Channel T o0 [
SPle| £ e |8 & H{SPle | F 4 |Ps
o | T |o fbise o T e
. . E .
—y - — -

Figure 1.8 — Systéme de transmission OFDM et son implémentation utilisant
la IDFT/DFT.
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Figure 1.9 — La puissance spectrale d'un signal OFDM (dB).
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La technique DMT (discrete multi-tone) utilisée dans le systéme ADSL (Asym-
metric Digital Subscriber Line) et VDSL (Very high-rate Data digital Subscriber
Line) a aussi la méme structure que I’'OFDM.

Du fait que chaque signal modulant une sous porteuse est limité dans le temps
(non limité dans le domaine fréquentiel), il est possible qu’il y’ait des interférences
entre porteuses (ICI) important, comme il est montré dans la figure 1.9 ou on
remarque que le premier lobe secondaire de la fonction Sinc (dans le domaine
fréquentiel) n’est pas négligeable par rapport au lobe principale. Ainsi, dans le
systéeme OFDM on ajoute une bande de garde, appelée porteuses virtuelles (VCs).
On ajoute aussi un intervalle de garde dans le domaine temporel, appelé préfixe
cyclique (PC) qui fait réduire l'effet de l'interférence inter-symboles (ISI) entre
symboles OFDM]2].

1.2 Technique OFDM

L’OFDM utilise le principe du multiplexage fréquentiel utilisé par le FDM. Ce-
pendant, dans le cas de 'OFDM, ce multiplexage est fait de maniere plus controlée
permettant une amélioration de I'efficacité spectrale.

Dans le cas de la technique FDM, les signaux transmis doivent avoir une large
bande de séparation entre les canaux pour empécher l'interférence entre ces ca-
naux. Ceci limite l'efficacité spectrale totale des systemes FDM (figure 1.10)[4].
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Fréquence normalisee

Figure 1.10 — Spectre d'un signal FDM formé par 5 canaux.

L’OFDM utilise plusieurs sous porteuses synchronisées en temps et en fréquence
entre elles. Cette synchronisation qui est I’'objet de notre travail permet de conser-
ver la nature orthogonale de TOFDM. Grace a 'orthogonalité de 'OFDM, les
différentes sous porteuses se chevauchent dans le domaine fréquentiel mais sans
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causer d’interférence entre porteuses ICI (Intercarrier Interference ), ce qui réduit
la bande de séparation et améliore efficacité spectrale du systéeme OFDM (fi-
gure 1.11).

1.2.1 Orthogonalité

De fagon générale, des fonctions sont orthogonales entre elles si elles vérifient
les conditions de I'équation 1.3.

T [ C sii=j
/0 si(t)s;(t)dt = { iy (1.3)
ou T est la durée de symbole.

Dans le cas de ’'OFDM, des fonctions orthogonales sinusoidales représentent les
sous porteuses d'un signal OFDM réel (équation 1.4).

(1.4)

(1) = sin(2mk fot) 0<t<Tppr k=12.M
= 0 atlleur
ou fy est I'espacement entre les sous porteuses, M est le nombre de sous porteuses
Trrr est la durée du symbole OFDM.

Un signal OFDM est réalisé a partir d’'une somme de sinusoides, chaque sinusoide
correspond & une sous porteuse. La fréquence en bande de base de chaque sous
porteuse est un multiple de I'inverse de la durée du symbole OFDM, ce qui implique
que chaque sous porteuse a un nombre entier de période par symbole OFDM. Cette
propriété entraine la vérification de la condition d’orthogonalité (équation 1.3)
entre les sous porteuses.

Il existe aussi une autre facon de voir la propriété d’orthogonalité en analysant
le spectre du signal OFDM. Dans le domaine fréquentiel, chaque sous porteuse
du signal OFDM a une réponse fréquentiel en sinus cardinal, sin(z)/x, comme
indiqué dans la figure 1.11. Le récepteur recoit chaque symbole OFDM transmis
pendant une durée (Tpprr) qui correspond a l'inverse de I'espacement fréquentiel
fo- La nature orthogonale de la transmission est due au fait que la valeur maximale
de chaque sous porteuse correspond a des valeurs nulles des autres sous porteuses.

En effet, lorsque le signal OFDM est détecté en utilisant une transformée de Fou-
rier discrete DF'T, le spectre vu par le récepteur n’est plus continu, comme indiqué
dans la figure 1.11(b), mais échantillonné. Le spectre échantillonné est marqué par
des points noirs dans la figure 1.11(a). Les échantillons de la DFT correspondent
juste aux valeurs maximales des sous porteuses, alors la région de chevauchement
fréquentiel n’affect pas le spectre vu par le récepteur, par conséquent elle n’affecte
pas la transmission OFDM.[4]
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Figure 1.11 — Spectre d'un signal OFDM formé par 5 sous porteuses.[4]

1.3 Génération et réception du signal OFDM :

Les signaux OFDM sont générés numériquement a cause de la difficulté de
réalisation d’'un grand nombre d’oscillateurs synchronisés.

| Phase de
Pl:lrtEuSE l' 'l I :I‘T‘
ID Onnges|q o MR P Insersion [ ™ Insersion ™ Modqleﬂeu:r !
o Mpara > IFFT |Q _ [Intervalle| Q_ Bynchro | Q |Amplificat-
Amplitude de & . '
:--E-mftieilr---------EO-HEIJS-E--.--DE---tinlpzril ---------- ---:
Correction de fréquence OL

) Porteuse I I :
IDonnées|Para. Démodula, [ ot Suppres. M Amplifica. |
W Saris. + FFT Q Intervall Q |Démodul [T
: Amplitude de :
I Portense Symch. Tempor 1
| g |
I Récepteur I
I — 1

Figure 1.12 — Schéma fonctionnel d'un émetteur-récepteur OFDM de base

La figure 1.12 montre le schéma fonctionnel d’un émetteur-récepteur OFDM,
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1.3. GENERATION ET RECEPTION DU SIGNAL OFDM :

qui constitué par déférents bloc, ou chaque bloc réaliser une opération bien déterminer

L’émetteur OFDM convertit les données binaires, par modulation et transco-
dage (mapping), en amplitude et phase de chaque sous porteuse. Ces amplitudes
et phases représentent les échantillons de spectre du symbole OFDM. L’applica-
tion de la transformée de Fourier discréte inverse IDFT (Inverse Discrete Fourier
Transform) sur les échantillons de spectre du symbole OFDM permet d’avoir les
échantillons temporels du symbole OFDM.

La transformée de Fourier inverse rapide IFFT (Inverse Fast Fourier Trans-
form) réalise la méme opération que 'IDFT, sauf qu’elle est plus efficace en calcul ;
de ce fait, elle est utilisée dans tous les systeémes pratique.

Afin de transmettre le signal OFDM dans un canal physique, le signal OFDM
temporel est modulé par une porteuse sinusoidale.

Le récepteur réalise I'opération inverse : il démodule le signal recu pour enlever
la porteuse sinusoidale, utilise la FFT pour analyser le signal OFDM re¢u dans le
domaine fréquentiel et finalement les amplitudes et les phases des sous porteuses
sont prises et converties en données binaires[4].

1.3.1 Conversion série paralléle

Le principe de cette conversion est de transmettre des données numériques en
parallele modulées sur un grand nombre de porteuses a bas débit (figure 1.13).
Ceci nous permet d’éviter ’égalisation a grande vitesse.

Freguency

Figure 1.13 — le concept de multi-porteuse et conversion série-paralléle
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1.3. GENERATION ET RECEPTION DU SIGNAL OFDM :

Les données a transmettre sont sous forme d’un flot de données binaires, chaque
symbole OFDM transmit entre 40 jusqu’a 4000 bits. Le nombre de bits transmis
dans chaque symbole OFDM dépend de la modulation utilisée par les sous por-
teuses et du nombre de sous porteuses utilisées|5].

= symboles d’information séries symboles d'information paralléles

e —

Figure 1.14 — Modulation multi-porteuse avec Nc=4 sous-porteuse

fréque:

2 D.pussance
o1
®

Exemple :

Dans une transmission OFDM utilisant 100 sous porteuses par exemple mo-
dulées toutes par une 32-QAM (modulation d’amplitude en quadrature), alors
chaque sous porteuse portera 5 bits et chaque symbole OFDM portera 500 bits.

1.3.2 Modulation des sous porteuses

Les sous porteuses sont modulées par les transcodes (position des symboles
dans la constellation). Chaque transcode est un nombre complexe représenté par
un vecteur (vecteur 1Q) dans la constellation. La figure 1.15 montre un exemple de
modulation des sous porteuses en utilisant le schéma de modulation QAM. Dans
ce cas, chaque sous porteuse porte 2 bits par symbole OFDM.

Les échantilons fréquentiels du signal OFDM

Imaginaire
g = ==
Madulation + trarscodage ’.—T il _,-— T_:—f"?"l’ o =
e | a8 — B
y - +3ja — —
s | e
! i -8 +3 Ead s — —
{ | " R ata— (N)
‘ ___,-"* B S i ‘
‘ f #‘! Les échantilons temporels du signal OFDM T
r

w 'ﬁ‘ ﬁ"ﬁ' ‘31‘ Sa' 'ﬁ 0 Constellation de la modulation 04k
Données binaires series

Figure 1.15 — Modulation QAM des sous porteuses
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1.3. GENERATION ET RECEPTION DU SIGNAL OFDM :

La figure 1.16 donne un autre exemple de modulation des sous porteuses. Cette
fois c’est le schéma de modulation 16-QAM. Chaque combinaison de 4 bits avec
codage en gray correspond a un seul vecteur 1Q.

11 | | |
1000 . 1p01 + 1011+ 1010
R s
I ] & : a : . : &
5 1100+ 1101 0 LI ' 1110
] gRUELL Rl Caatat
)_Ei [ ] : [ ] : ] : &
o100, otor ., 0111, 0110
2F------ R ——— F===--- R
oopp ¢ 0001 1 00l ¢ oo10
4 : : .
4 -2 0 2 4
Réel

Figure 1.16 — Exemple d’une constellation 16-QAM.

A la réception, 'opération inverse représente la démodulation des sous porteuses.
Durant la transmission, le signal est distordu et corrompu par le bruit. La fi-
gure 1.17 montre un exemple du signal OFDM, utilisant une modulation 16-QAM,
recu avec un SNR de 18 dB.

Aucun point de la constellation des symboles re¢us n’a une position précise
a cause du bruit de canal. Le récepteur doit estimer la position originale la plus
probable de chaque vecteur recu. Ceci est fait en trouvant le vecteur de la constel-
lation le plus proche du vecteur recu.
Une erreur a lieu lorsque le bruit dépasse la moitié de I’espacement entre les points
voisins de la constellation de la modulation utilisée.

1.3.3 Conversion du domaine fréquentiel au domaine temporel

Apres I'étape de la modulation, les sous porteuses sont mises a des amplitudes
et phases basées sur les données a transmettre et le schéma de modulation utilisé ;
toutes les sous porteuses non utilisées sont mises a zéro. Ceci établit le signal
OFDM dans le domaine fréquentiel. L'IFFT est utilisée pour convertir ce signal
au domaine temporel.

13
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\ 4
Limite de lazone de
décision
Figure 1.17 — Constellation des vecteurs I1Q a la réception
La figure 1.18 montre la partie IFFT de I’émetteur OFDM.
Dans le domaine fréquentiel, avant ’application de 'IFFT, chaque échantillon de

I'IFF'T correspond a une seule sous porteuse. La plupart des sous porteuses sont
modulées par les données.

Temps
Fréguence

g
vz — g
===
%E§§ ; = — 3] & |» Signal OFDM
Eg gg : L i : o | o complexeen
ol 23 : : : a —»  Bande de Base
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| Zéros i
i
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Figure 1.18 — Génération de I'OFDM, étage de I'lFFT.

Les sous porteuses périphériques ne sont pas modulées, ¢’est-a-dire elles sont mises
a zéro. Ces sous porteuses nulles donnent un intervalle de garde fréquentiel avant
la fréquence de coupure du filtre de reconstruction passe bas[4].
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1.3. GENERATION ET RECEPTION DU SIGNAL OFDM :

1.3.4 VL’intervalle de garde pour 'OFDM

L’effet de I'ISI sur le signal OFDM peut étre minimisé davantage par I’addition
d’un intervalle de garde (guard period) au début de chaque symbole OFDM. Cet
intervalle est une copie de la fin du symbole OFDM, qui prolonge la durée du
symbole OFDM (figure 1.19 et 1.20).

i /
Interv, i 1 Interv
§SIFFT Guey| Sortie IFFT) sy 1FFT§§

I 2 : Temps
| ' | —
T, "
| 8 1
>l = ’
Symbole N-1 1 Symbole N 1 Symbole N+1

Figure 1.19 — Ajout de l'intervalle de garde au signal OFDM.

La nouvelle durée totale du symbole OFDM est T, = T, + Ty .
ol
T, est la durée de I'intervalle de garde ajouté.
T est la durée initiale du symbole généré par 'IFFT.
L’intervalle de garde doit étre plus grand que le retard max de propagation
prévue.

Figure 1.20 — description, dans le domaine temps/fréquence, d'un symbole
OFDM avec un CP(cyclic prefix) [2]
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1.3. GENERATION ET RECEPTION DU SIGNAL OFDM :

Il existe deux types principaux d’intervalles de garde; le plus fréquemment
utilisé est le préfixe cyclique (Cyclic Prefix (CP)) qui fait précéder chaque sym-
bole OFDM par une extension périodique du signal lui- méme. L’autre type est le
ZeroPadding (ZP) qui fait compléter chaque symbole OFDM par des zéros [1].

Il existe aussi ce qu’on appel un suffixe cycliquea CS, ce qui joue le méme role
que le CP, sauf qu’on I'ajoute a la fin d’'un symbole OFDM et qui contient une
copie du début du signal OFDM [1].et par fois en les utlisé les deux en méme
temps comme montrer dans la figure 1.21

1
:|'1'+1 jth OFDM symbol |
1 L

Figure 1.21 — symbole OFDM avec CP et un CS [2].

L’intervalle de garde est ajouté dans le domaine temporel et son essentiel role est
de prévenir aux ISI, par contre une bande de garde est ajoutée dans le domaine
fréquentiel qui a pour but I’élimination d’ICI du signal OFDM.[2]

1.3.5 BER d’un systeme OFDM :

BER en anglais (Bits Erreurs Rate) signifie le taux de bits erronés, qui est un
facteur essentiel pour I’évaluation de la qualité des communications numérique.
Les expressions analytiques du BER pour une modulation M-QAM, d’un canal de
Rayleigh et d’un bruit additif gaussien AWGN, sont données par :

Canal de Raryleigh :

M1 B 3€loga M/ (M? — 1)
Pe = Mlogs M (1 \l 3&loga M/ (M? — 1) + 1) (15)

_2(M 1) 6F, logaM
Pe = MloggMQ<\/ NO'M2—1) (16)

ou & = Eb/NOet M est 'ordre de la modulation. Alors que Q(.)est la fonction
standard définie par :

Canal AWGN :

Q) = 75 | e (50) (1.7)



1.4. AVANTAGES ET INCONVENIENTS DE LA TECHNIQUE OFDM

Notant que le SN R; en temps différe de celui en fréquence SN Ry, et sont liés par
I’équation suivante :

Nuse
SNE, = SNR; +10log(—¢ 4, [dB] (1.8)

Tel que Nyseq est le nombre de sous porteuses utilisées et N représente la taille de
la FFT.

1.3.6 Modeéle mathématique d’'un symbole OFDM

Le modele mathématique d’un symbole OFDM s(t), qui sera adopté pour les
chapitres suivants est :

1 = e
= Z " (1.9)

n € Ty

a : les symboles informatifs.

q : le ¢**™¢ symbole.

1.4 Avantages et inconvénients de la technique OFDM

1.4.1 Les avantages :

e Une haute efficacité spectrale.

e Une réalisation digitale simple par utilisation du IFT et IFFT.

e Réduction de la complexité des récepteurs due a la possibilité d’éviter les
IST et ICI par insertion d’un intervalle de garde.

1.4.2 Les inconvénients :

e Les signaux multi-porteuses ont un coefficient PAPR (Peak to Average Power
ratio) élevé, ce qui nécessite 'utilisation des Amplificateurs a haute linéarité.

e La perte dans l'efficacité spectrale due a I’addition d’un intervalle de garde.

e La sensibilité a 'effet Doppler est supérieure par rapport aux systeémes de
modulation mono-porteuse.

e Une synchronisation parfaite en temps et en fréquence est nécessaire.
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1.5 Canal radio mobile

Le canal de propagation décrit le support physique de la transmission. Il peut
étre invariant dans le temps, par exemple dans le cas d’une transmission sur cable
ou variant dans le temps (cas d’une transmission dans un canal radio mobile).
La variation dans le temps de ce dernier est due essentiellement a la propaga-
tion par trajets multiples et a la mobilité du récepteur (voir figure 1.22), et elle
constitue la caractéristique principale du canal radio mobile. En plus de la varia-
tion dans le temps, le canal radio mobile souffre de plusieurs imperfections comme
I’évanouissement, 'interférence, ’effet Doppler et 'effet de masque.

Par conséquent, un modele précis de canal décrivant le comportement de la
propagation d’onde dans différents environnements (tels que mobile/fixe et in-
door/outdoor) est nécessaire.

Ceci peut permettre, par des simulations, d’estimer et de valider I’exécution d’un
arrangement donné de transmission.

1.5.1 Caractéristiques du canal radio mobile

Dans le canal radio mobile (voir figure 1.22), le signal transmis souffre de
différents effets, qui sont caractérisés comme suit :

* La propagation multi-trajet,

* L’effet Doppler,

* L’évanouissement (Fading),

* Les pertes dues a la distance ou Path Loss.

Réfleion lordame

Signal
bl A recu
Trapet divect
e = A

Figure 1.22 — La propagation multi-trajet variable dans le temps

a) Propagation multi-trajet
La propagation multi-trajet se produit par suite de réflexion, dispersion et
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de diffraction de I'onde électromagnétique transmise a travers différents obs-
tacles. Ainsi, a la réception beaucoup de signaux arrivent de différentes di-
rections avec des retards, des atténuations et des phases diverses.

La superposition de ces derniers donne des variations d’amplitude et de
phase du signal recu, qui rend difficile la récupération du signal d’informa-
tion d’origine .

b) Effet Doppler L’effet Doppler est le décalage de la fréquence , du signal
transmis, a la réception d'une quantité fp qui est donnée par la fréquence
Doppler :

fp = vf.cos(a) (1.10)
c
ou :

v : la vitesse de déplacement du récepteur.
¢ : la vitesse de propagation de I'onde électromagnétique dans lair, ¢ = 3.108m/s.
a : langle entre ¢/ (vitesse de déplacement) et k (direction de propagation du
champ), (voir figure 1.23). Le décalage de la fréquence est dii a la variation d’am-
plitude et de phase du signal recu, qui est le résultat de déplacement des objets
dans le canal radio [6].

=
My o

=

Figure 1.23 — Schéma représentatif de I'effet Doppler

Le maximum de la fréquence Doppler détermine la variation dans le temps du
canal radio mobile , il est donné par :

v fe

c

famax = (1.11)

c¢) Evanouissement (Fading) : C’est la variation de la puissance du signal en
fonction du temps ou de la distance. On peut distinguer deux types de fading :
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e Fading a court terme

Ce sont les fluctuations de la puissance du signal regu sur un intervalle de
temps ou un déplacement suffisamment petit (voir Figure 1.24). Il est causé
par le multi-trajet, I'effet Doppler et la bande passante du signal émis. Le
fading a court terme apparu en moyenne dans le temps a une fréquence égale
a deux fois la fréquence de Doppler.

o pertes en espace libre o

puissance recue en dBm fading & court terme
e {

e fading a 1011;_y terme |

/

W‘L‘;‘ J}wﬁw:' . _%'QQ'\ \ |

g

position (échelle Log) h

Figure 1.24 — Les catégories de fading en fonction de la distance
e Fading a long terme :

C’est les fluctuations de la puissance du signal regu mesurée sur un déplacement
de plusieurs dizaines de longueurs d’onde ou sur un intervalle de temps suf-
fisamment grand (voir Figure 1.24), il est appelé aussi ‘’'Log-Normal fading”
ou bien “Shadowing”. Il est du principalement a ’effet de masque par des
obstacles (collines, foréts, immeubles, ...) [4].

d) Pertes dues a la distance ou Path Loss :

Elles dépendent de plusieurs facteurs comme la fréquence et la hauteur de
I’émetteur. En effet, pour les basses fréquences, les pertes sont plus faibles. Ainsi
comme la puissance d’émission du mobile est plus faible que celle de la base, le
mobile émettra sur une fréquence plus basse appelée canaux montants en oppo-
sition aux canaux descendants. Les pertes sont plus faibles quand ’émetteur est
plus haut. De plus a partir d’une certaine distance apparait un point de rupture
(break point), au-dela duquel l'atténuation est plus élevée avec la distance.

1.5.2 Modélisation du canal radio mobile

Le canal radio mobile peut étre caractérisé par sa réponse impulsionnelle A(7T) ,
ou par sa fonction de transfert C'(f,t), qui sont variables dans le temps, ou C(f, )

20



1.5. CANAL RADIO MOBILE

est la transformée de Fourier de ¢(¢,7) . La réponse impulsionnelle représente la
réponse du canal au temps t, a une impulsion appliquée au temps ¢, . On suppose
que le canal radio mobile est un processus aléatoire stationnaire au sens large, c.-
a-d., le canal a une statistique d’évanouissement (fading) qui reste constante dans
de courtes périodes de temps ou distances spatiales. La réponse impulsionnelle
du canal radio mobile se compose de plusieurs impulsions dispersées a travers N,
trajets différents. Elle est donnée par [6] :

Np—1
C(t, 7_) — Z apej(QWfD,pt+¢P)5(T — Tp) (112)
p=0
5(7__7_)_ 1 SiT:Tp (113)
P21 0 adlleur .

avec :
ap ,fpp.¢p €t 7, sont respectivement I'amplitude, la fréquence Doppler, la phase et
le retard de propagation, associés au trajet p, p=0,1,2....... N,-1

La fonction de transfert du canal est [3] :

Np—1
c(t, ) = pz apej(ZW(vaPt_fT”H%) (1.14)
p=0
Les retards sont mesurés par rapport au premier signal détecté a la réception. La
fréquence de Doppler dans les équations ( 1.10) et ( 1.11) est donnée par :

v fecos(ay)

; (1.15)

fDuv =

ou :q, est I'angle d’incidence associé au trajet p.

La figure 1.25 représente un exemple de la réponse impulsionnelle, et la fonction
de transfert du canal. Sous I'hypothése que le canal est stationnaire au sens large
(SWS chanel) et que (71,t) et (7,t) sont incorrélés pour 7 différent de 75 (Un-
correlated Scattering US), on définit la densité spectrale de puissance croisée (the
delay cross-power spectral density) par :

p(1, At) = ;E{C(T, t)c* (T, t + At)} (1.16)

ou : E{.} c’est I'opérateur de I'espérance mathématique.
La transformé de Fourier de ¢(¢, At) dans la direction du temps, donne la fonc-
tion de diffusion (Scattering function) retard-Doppler S(7, fp) , qui est donné par.
+oo

S(r, fp) = / p(r, At)e=2 B0 g(Ay) (1.17)

—0o0

La densité spectrale de puissance des retards p(7, At), qui caractérise la sélectivité
fréquentiel du canal radio mobile, donne la puissance moyenne de sortie du canal
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(o) Clr.)p

{E/ELY B

Figure 1.25 — La réponse impulsionnelle et la fonction de transfert variables
dans le temps

en fonction du retard 7 . S(7, fp)est donnée par :
+oo
p(r) = [ S(r. fo)d(fn) (1.18)

Le retard moyenne 7, la dispersion des retards (ou le retard de Root Mean square)
Trus et U'étalement des retards (ou le retard maximal) 7,4, sont des parametres
qui caractérisent la densité spectrale de puissance des retards [6].

Le retard moyen est donné par :

Np—1
> Q
7= L]—V‘)fp P (1.19)
szp() QP
ou :
=l ap, (1.20)

(2, est la puissance du trajet p . Le retard 7rys est défini par :

Np—1 o

TRMS = ‘ijvo_fpgp -7 (1.21)
Ep:p() Qp

De la méme fagon, La densité spectrale de puissance de Doppler S(fp) caractérise

la variation temporel du canal, et donne la puissance moyenne de sortie en fonc-

tion de la fréquence fp .

S(fp) est donné par :

+o0o

S(fp)= [ St fp)d(r) (1.22)

—0o0

La dispersion de fréquence est quantifiée par fpmes €t fspreaa- Doppler spread
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1.5. CANAL RADIO MOBILE

(fpspre) est la bande passante de la densité spectrale de puissance de Doppler, et
prend des valeurs dans l'intervalle :

stpread < 2 | fDmam | (123)

1.5.3 Statistiques de fading du canal

Les statistiques du processus de fading qui caractérisent le canal sont tres impor-
tantes pour la détermination des parametres de son modele. Une approche simple
et employée souvent est obtenue a partir de la supposition qu’il y a un grand
nombre d’ondes dispersées dans le canal, qui contribuent au signal recu. L’appli-
cation du théoreme de la limite centrale meéne a un processus gaussien complexe
pour la réponse impulsionnelle du canal.

En I'absence de la ligne de vue (LOS : Ligne Of Sight) ou d’un composant domi-
nant, le processus est de moyenne nulle. L’amplitude de la fonction de transfert
du canal est :

a=a(f,t) = C(f.1) | (1.24)

est une variable aléatoire, qui suit une distribution de Rayleigh donnée par ( 1.25) :

2a —a2
pla) = ﬁaeT (1.25)

ol, Q = F{a?} est la puissance moyenne. La phase est uniformément distribuée
dans l'intervalle [0, 27].

Dans le cas du canal multi-trajet qui contient une ligne de vue (LOS) ou une com-
posante dominante, la réponse impulsionnelle du canal ne peut plus étre modelée
a moyenne nulle. Sous la supposition d'un processus gaussien complexe pour la
réponse impulsionnelle du canal, 'amplitude de la fonction de transfert suit une
distribution de Rice donnée par :

) (1.26)

Le facteur de Rice Kg;e. est déterminé par le rapport de la puissance de LOS sur
la puissance des signaux dispersés. I est la fonction de Bessel d’ordre 0. La phase
est uniformément distribuée dans l'intervalle [0, 27].

1.5.4 Interférence Inter-symboles (ISI) et Inter-canal (ICl)

La dispersion des retards (The delay spread) peut causer l'interférence inter-
symbole (ISI), quand les symboles d’information adjacents interféerent entre eux
a cause de différents retards en différents trajets de propagation. Le nombre de
symboles interférés dans un systéme de modulation mono-porteuse (single-carrier)
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est donné par la relation ( 1.27) :

Tmax
NISI,mono—porteuse - T (127)
d

Pour les applications a débit élevé avec une durée de symbole tres courte Ty < Tz
leffet d’ISI et la complexité de récepteur peuvent augmenter de maniere signifi-
cative. Cet effet peut étre contrarié par différentes mesures telles que I’égalisation
dans le domaine temporel ou fréquentiel. Dans les systemes d’étalement de spectre,
les récepteurs Rake avec plusieurs doigts (arms) sont utilisés pour réduire 'effet
d’ISI par exploitation de la diversité multi trajets tel que chaque doigt est adapté
aux différents trajets de propagation.

Si Ty > Tinae Veffet d’ISI est négligeable. Cet effet est exploité dans la transmis-
sion multiporteuse ou la durée d’'un symbole augmente avec le nombre de sous-
porteuses , ce qui permet de diminuer le nombre d’ISI par la relation ( 1.28) :

Tmax
NISI,mono—porteuse = NT (128)
d

Le maximum d’étalement Doppler dans les applications radio mobile qui utilisent
la modulation mono-porteuse est généralement plus faible que la distance entre
les canaux adjacents, donc dans ce cas I’étalement n’est pas un probleme.

Pour les systémes de modulation multi-porteuse 'espace entre les sous-canaux
F, devient tres petit, donc l'effet Doppler peut causer d’ICI significatif, ce qui
dégrade les performances du systéme. Donc, a la réception on est obligée d’utiliser
des récepteurs complexes tel que le récepteur Rake dans le domaine fréquentiel.
Pour éviter I'ICI il faut vérifier la condition ( 1.29) :

Fs > fDmaa: (129)

Apres vérification des conditions ( 1.27), ( 1.28) on peut éliminer I'ISI et I'ICI
résiduel par utilisation d’un intervalle de garde .

1.5.5 Modélisation d’un canal multi-porteuse

Les systémes multi-porteuses peuvent étre simulés dans le domaine temporel
ou dans le domaine fréquentiel. Les pré-conditions d’implémentation d’un modele
dans le domaine fréquentiel sont :

o L’absence d’ISI et d’ICI.

o Avoir pour chaque sous-porteuse un Fading non sélectif en fréquence.

o L’invariance dans le temps pendant un symbole OFDM.
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La fonction de transfert de canal discrete adapté aux signaux multi-porteuse
résulte en :

Np—1
Cpi=C(nFys,iTy) = 3 a,e? @ Upailanbim)tor) — g el(0n) (1.30)
p=0

ou la fonction de transfert continue C(f,t) est échantillonnée dans le temps a des
périodes de Ty et en fréquence & des espaces de Fj [6].

Conclusions

Le travail mené dans ce chapitre a permis d’évaluer le potentiel de 1'utilisation

des techniques multiporteuses OFDM dans le cadre de la mise en oeuvre d’une
structure de synchronisation pour les systemes de communications.
Le probleme majeur des systemes qui utilise la technique OFDM leurs sensibilité
aux effets du canal comme le multi- trajet et 'effet Doppler. Plusieurs progres
ont été faits dans le domaine de la lutte contre ces problemes et a chaque fois, on
propose de nouvelles techniques plus efficaces que leurs précédentes.

Il est donc absolument nécessaire de corriger ces différentes erreurs de synchro-

nisation, mais il faux d’abord étudié l'effet de ces erreurs sur la performance du
systemes et ca se sera 1'objectif du chapitre suivant.
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Chapitre

probleme de synchronisation
dans les systemes OFDM

Introduction

La démodulation et la détection des signaux OFDM nécessitent une synchro-
nisation tres précise. Des erreurs de synchronisation dans les systemes OFDM,
provoquent des interférences inter-symboles (ISI) et des interférences inter canaux
(ICI), ce qui dégrade énormément les performances de ces systéemes. Il existe en
général deux type d’erreur de synchronisation :

e Erreurs de synchronisation en temps.

e Erreurs de synchronisation en fréquence.
Nous présentant dans ce chapitre ces deux erreurs et nous étudions séparément
leurs effets sur les performances du systeme.
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2.1. MODELE DES ERREURS DE SYNCHRONISATION

2.1 Modele des erreurs de synchronisation

Comme indiqué précédemment l'un des inconvénients des systemes multi por-
teuses est leur grande sensibilité aux erreurs de synchronisation. En fait l'erreur
de synchronisation temporel STO (symbole timing offset) et I'erreur de synchroni-
sation fréquentiel CFO (carrier frequency offset) peuvent se détériorer de maniére
significative la performance des systemes OFDM. Plus précisément, la synchronisa-
tion temporel incorrecte peut provoquer des interférences entre symboles successifs
et, si elle n’est pas parfaitement compensées avant le processus d’égalisation, peut
conduire a une sévere dégradation des performances. En outre, un CFO induit
une réduction de 'amplitude du signal utile et provoque des interférences entre
sous-porteuses adjacentes|7].

Pour étudier les effets des erreurs de synchronisation sur les performances des
Systemes OFDM. Prenons le signal recu en présence d’un retard 7 et un décalage
de fréquence Af. Dans ce cas, dans 'hypothese d’idéaux filtres EADC du CAD
et en 'absence de bruit, il s’ensuit que :

N & t—1 =11\ .
r(t) = i > s(i)sinc <TTZ) I2mATt (2.1)

1=—00

Supposons encore que le retard 7 est un nombre entier de la période d’échantillonnage
du systeme 7 = 0T,.
Notons par 6 Le retard estimé, on obtient donc :

ro(k + ) = > s(z’)eﬂ”Aﬁ(Hé)TﬁqT}é[k +qM+0—0—i

1=—00

= s,(k + AG)I(Feh+o) (2.2)

ou
e 2 fT.N est le décalage fréquentiel normalisé par rapport a la distance
entre sous porteuses.

~ A 20— 0 est l'erreurs commise lors de I'estimation du retard,

— la phase ¢ 2 9re {q + %

Nous présentons dans les deux sections suivantes, les effets des erreurs de synchro-
nisation en fréquence et en temps, séparément, sur le systeme OFDM. Pour I’étude
de leffet du CFO, on suppose que le décalage temporel est nul (c-a-d A = 0, et
Af #0), et ensuite pour I'étude de l'effet du STO on suppose que le décalage
fréquentiel est nul (c-a-d Af # 0, et Af =0).
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2.2. EFFET DE L’ERREUR DE SYNCHRONISATION EN FREQUENCE :

2.2 Effet de I'erreur de synchronisation en fréquence :

La transmission d’un signal a bande étroite sur un canal radio nécessite une
translation fréquentielle du signal modulé en bande de base a une fréquence por-
teuse HF notée f.. Cette opération est accomplie par un oscillateur moyennant la
multiplication du signal par une sinusoide souvent appelée porteuse. Le récepteur
réalise 'opération inverse moyennant un deuxiéme oscillateur local. Cependant,
ces deux oscillateurs d’émission et de réception ne peuvent pas avoir en pratique
exactement la méme fréquence porteuse et il existe toujours un décalage entre les
deux oscillateurs. C’est ce décalage fréquentiel qui cause les distorsions au signal
regu démodulé|[9].

Le décalage fréquentiel fait que le signal re¢u n’est pas échantillonné aux som-
mets, ce qui veut dire que I’échantillon considéré n’est pas au maximum de sont
énergie. De I'énergie provenant d’autres échantillons fait, aussi, parti du présent
échantillon. Une présentation de cet effet dans le domaine fréquentiel est donnée
dans la figure 2.1 :

AF
, —> -
08F - e Beeenns , _______ it
; : | ; :I'I : : \ ; : :
DB == --aediaiaaiaia, e foiaaadiaia, .al': _____ :....._‘;t.l ..... | R CEEEER P bereinaiaaaad

Amplitude

frequency (normalised)

Figure 2.1 — Effet du décalage fréquentiel.

Comme il est illustré dans la figure 2.1, un décalage fréquentiel fait que le signal
n’est pas échantillonné au sommet (représenté par une étoile dans la figure), en
plus, on prend des échantillons des autres symboles (représentés par des cercles
dans la figure) ce qu’on appel interférences inter-porteuses (ICI).

Les systemes OFDM sont plus sensibles aux erreurs du décalage fréquentiel
que les systéemes mono-porteuses a cause du chevauchement qu’il y a entres les
sous porteuses|7].
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2.2. EFFET DE L’ERREUR DE SYNCHRONISATION EN FREQUENCE :

Nous présentons ici les effets du décalage fréquentiel, séparément, c.-a-d, Nous
supposons que la synchronisation temporelle est parfaite Af = 0.
Le signal recu au niveau d’un récepteur OFDM s’écrit donc :

re(n) =s (n)e]( RO 1w, (n) (2.3)
avec s,(k), est le signal émis exprimé par le modele
]17 Nz:: J2Zhk
et la phase est exprimée par : ¢ 2 %eqM

Dans le cas ou l'erreur de synchronisation en fréquence est un nombre entier
multiple de 'espacement entre sous-porteuses, ces dernieres subissent une méme
rotation et gardent donc leur orthogonalité. Par contre, un décalage fréquentiel
égal a une fraction de 'espacement entre sous-porteuses peut provoquer un ICI et
une atténuation du signal transmit.

Considérons le signal regu a la sortie du démodulateur OFDM [§] :

N-1
&fl => [sq(k)ej[%rem‘ﬁ] + wq(k)] eI Rk (2.4)
k=0
En remplagant le signal émit s,(k) par son expression on obtient :

N-1 ej(ﬁekw ) N—1

= S|P e | v
k=0
_ ej[WE(NJGI)‘i‘(b] Sin(ﬂ_e) af]
Nsin (%)
A = P
2 g 2 RO ()
h=0 k=0
h#l
cr
oi® o N=1
= W(L IO + e Z a Ih l (l) (25)
Wl
IcI
avec
AN e, sin[r(e +p)] v
_[0(6) = Z e]W (e+p) = — e.j[ﬂ'( N ) (e+p)] (26)
k=0 sin [%(6 + p)}
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2.2. EFFET DE L’ERREUR DE SYNCHRONISATION EN FREQUENCE :

De I'équation 2.5, on constate que le signal recu est constitué d’'une somme de
trois termes :

e Un terme désignant 'information utile avec une atténuation et une rotation

de phase.

e Un terme représentant un bruit additif.

e Un terme représentant I'interférence inter-porteuses.
L’expression analytique du taux de bits erronés (BER), causé par le décalage
fréquentiel, pour un canal AWGN est donnée par ’équation [7] :

a SNR  10(me)*’SNR  10(rAfT.N)>SNR
"~ SNR.(¢) —  3lnl0 3in10

D(db) (2.7)

Il vient de I'équation 2.7 que, pour un décalage et une fréquence du systeme
donnés, le BER est proportionnel au carré du nombre de sous-porteuses.
A la présence d'un canal a multi- trajets le signal OFDM démodulé s’écrit

~1 el? ! = h
G = boagH () + 5 3 agH () Iha(e) +1() (28)
h=0
h+#l
ICI

Le canal a multi-trajets cause une atténuation et un décalage fréquentiel constant
qui s’ajoutent au décalage causé par l'erreur de synchronisation.

La relation entre le SNR effectif SN R, en présence d’un bruit additif et I'ICI,
et le SNR pour une synchronisation parfaite, est donnée par I’équation 2.9 estimée
analytiquement par Moose pour un canal a multi- trajet[7].

SNR.(c) (2.9)

S SNR sin(me)\”
~ 14 0.5947SN Rsin?(me) e

Ainsi, la dégradation, en dB, causée par la présence d'un décalage fréquentiel est
limitée par :

A SNR

D& = sNr.(o

(2.10)

1+ 0.5947SN Rsin?
< 10log,, [ + sin (71'6)]

sinc?(e)

Les dégradations dans un canal AWGN (en pointillés) et dans un canal a mul-
titrajets (en ligne continue) sont représentées dans la figure 2.2 en fonction du
décalage fréquentiel normalisé, pour différentes valeurs de SNR. En particulier,
pour un SNR =30 db, pour avoir une dégradation inférieure a 10 % il faut que
| e |< 1072 [§]
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2.3. EFFET DE L’ERREUR DE SYNCHRONISATION TEMPORELLE :

101 T =
oo SNRS30B
: N\

1[113 _'IIIIIIIIII'.IZIEIII'.I.'IIII'.I.'I.:IIZIIIIIIZIZII?IIZII:I"Z..-ZL ______ ,11,_._____2‘

@ R S .

=

é— _______________ A L g T ___________ .-_"r”l';:-_r _________ H
; : . _ — =~ SNR=10dB :
107" : : = ;

_________________

18]

IU_ i i i i i
0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05
Relative frequency offset

Figure 2.2 — Dégradation du SNR due au décalage fréquentiel. Expressions
analytiques pour un canal AWGN et un canal a multi- trajets.[5]

2.3 Effet de I'erreur de synchronisation temporelle :

La synchronisation temporel en OFDM est différente du principe de la synchro-
nisation temporelle pour la transmission mono-porteuse. En OFDM, il n’existe pas
un instant optimal ou le diagramme de 1'ceil est ouvert. En effet, un signal OFDM
est constitué de milliers d’échantillons. La synchronisation temporel en OFDM
signifie la localisation de la frontiere d’un symbole OFDM. Il s’agit de déterminer
ou délimiter le début du chaque symbole. Le symbole OFDM est délimité par les
N échantillons en parallele a I'entrée du bloc IFFT du systéme d’émission. Une
erreur de synchronisation temporelle souvent appelée Timing Offset est donc une
erreur de localisation du début de chaque symbole[9].

Les systemes OFDM sont plus ou moins tolérants aux erreurs de synchronisation
en temps, et ¢a grace a ’ajout de U'intervalle de garde entre symboles. Pour le cas
d’un canal qui ne présente pas de retards, ’erreur de synchronisation en temps,
tolérable, est de méme durée que la longueur de l'intervalle de garde sans qu’il y
ait perte d’orthogonalité, sauf une rotation de la phase des sous porteuses. Cette
rotation est corrigée lors de la phase de compensation des effets du canal. Ce qui
signifie qu’il n y a pas de dégradation des performances.

Pour des erreurs de synchronisation supérieures a la taille de l'intervalle de
garde, la dégradation des performances devient tres rapide, du fait que, pour un
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2.3. EFFET DE L’ERREUR DE SYNCHRONISATION TEMPORELLE :

symbole OFDM donné, le bloc traité par la FFT contient des échantillons appar-
tenant a d’autres symboles, ce qu’on appelle interférences inter-symboles (ISI)[7].
Mettons Af = 0 dans ’équation 3.2, et avec la présence de bruit blanc, le signal
regu est :

rq(k + 0) = s,(k + A8) + wy(k + 6) (2.11)
N-1 R o N-1 . o
=Y ry(k+0)e 7w =% [sq(k: + AG) 4+ wy(k + 0)} e INH (2.12)
k=0 k=0

de cette équation résulte que, si 'erreur dans l'estimation du retard satisfait la
Condition L. < Af <0 le vecteur

Sq 2 [54(A0), ..., 54(N — 1+ AG)|” (2.13)

contient tous les échantillons du ¢;eme symbole OFDM et donc on peut écrire :

a, = = S al I RhEEAD 4y (k4 )| eI T
k=0 N h=0
= al T 4] (2.14)
avec
A N-1 R .
n(l) = Y wy(k+ 0)e 7w (2.15)
k=0

Ainsi, une erreur dans 'estimation du retard causé par le canal Af appartient a
I'intervalle | — L., O] causera seulement un décalage de phase qui doit étre com-
pensé. Ce pendant, pour un Af en dehors de l'intervalle | — L., O[, il existe une
interférence entres les symboles OFDM. En particulier, considérons le cas ou l'er-
reur Af est dans l'intervalle | — M, —L.[, ce qui veut dire qu’il y a une interférence
entre le gieme €t le (¢ — 1)jeme symbole OFDM. Dans ce cas, le symbole démodulé
s’écrira :
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2.3. EFFET DE L’ERREUR DE SYNCHRONISATION TEMPORELLE :

g _ M+A9, J2FIAG
a, = N a,e
1 Nl 27 Nl .27
4= Z eI Rkl Z aZeyWh(kJrAe)
Nk:—AH—LC h=0
h#l
cr
1 _AG_LC - 27 Nl - 27
2 €N ag e FIEEAN (1) (2.16)
k=0 h=0
IST

Le symbole démodulé contient, donc, un terme représentant ’information utile
ainsi que des termes indésirables causés par les interférences inter-symboles (ISI),
les interférences inter-porteuses (ICI) et le bruit blanc gaussien.

Concernant le terme représentant I'information utile, comme pour le cas ot ’erreur
A est dans 'intervalle | — L., O], les symboles transmis subissent des atténuations
et des rotations de phase proportionnelles a leurs indices de sous porteuses et leurs
indices en temps. En plus de ces effets, les signaux démodulés souffrent des termes
causés par I'IST et 'ICI.

Af < —L. |OBSERVATION WINDOW]

—L. < AB <0 [OBSERVATION WINDOW]

[PREVIOUS SYMBOL[ L. T.] ACTUALSYMBOL |

PERFECT SYNCH. [DBSERVATION WINDOW]

Figure 2.3 — Erreur de synchronisation en temps.

En présence d’un canal multi- trajets, généralement, la méme analyse est ap-
pliquée. Le signal recu, s’écrit dans ce cas :

ro(n) = gf h(l)sy(k — 1 — 8) +1w,(n) (2.17)

ot {h(I)}¥m désigne la réponse impulsionnelle du canal avec un retard maximal
N,,. Les symboles démodulés sont donnés par :
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2.3. EFFET DE L’ERREUR DE SYNCHRONISATION TEMPORELLE :

al, = a(9)d. H(1)e 75 1 ¢ (1) + (1) (2.18)

Les termes indésirables sont modélisés par un bruit additionnel ¢(1).
le terme «(f) désigne I'atténuation du symbole. Il est donc, nécessaire de synchro-
niser le récepteur avec la premiere composante recue. Comme il est indiqué dans
la figure 3.2, 'intervalle de I'erreur de synchronisation pour lequel il n y a pas de
IST est :

—L.+N,, <AO<LO

Dans cet intervalle, 'orthogonalité entre les sous-porteuses est préservée. Il y a
donc, seulement, rotation de phase et atténuation a la sortie du bloc FFT, ce qui
peut étre corrigé facilement.

Ad < —L,+ N, | OBS.WINDOW |

PERFECT SYNCH. [ OBS. WINDOW |

First |[PREVIOUS SYMBOL] L.T. | ACTUAL SYMBOL |

N,.-th [N, TJPREVIOUS SYMBOL] L.T. [ ACTUAL SYMBOL |

Figure 2.4 — Erreur de synchronisation en temps en présence de multi- trajets.[5]

Conclusion

Les erreurs de synchronisation dans une transmission de type OFDM sont

diverses et influent fortement sur la qualité de la transmission. En modulation
QPSK, un décalage temporel de de 1 % de la durée du symbole OFDM dégrade
de 1,5 dB les performances du systéme, tandis qu'un décalage fréquentiel de 1 %
de I’espacement inter-porteuse les dégrade de 0,1 dB. En modulation 16-QAM, un
décalage temporel de 0,5+ de la durée du symbole OFDM dégrade déja de plus
de 4 dB les performances du systéme tandis qu'un décalage fréquentiel de 1 % de
I’espacement inter-porteuse les dégrade d’environ 0,4 dB.
Il est donc nécessaire de corriger ces différentes erreurs de synchronisation afin
de limiter les dégradations engendrées sur les performances du systeme a celles
dues a des erreurs résiduelles de synchronisation, ceci fera 1’objectif des prochaine
chapitres.
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Chapitre

Synchronisation aveugle

Introduction

Les techniques de synchronisation aveugles sont intéressantes du fait quelles ne
nécessitent pas ’envoie des symboles en plus. Des méthodes ont été proposées pour
ce type de synchronisation, comme celle proposé par Van de Beek et al pour 'esti-
mation du décalage temporel et fréquentiel dans le cas d'un canal a évanouissement
plat. Cette méthode, appelée méthode ML (Maximum Likelihood), exploite la re-
dondance introduite dans l'intervalle de garde.

Nous présentons dans ce chapitre, les estimateurs ML des décalages temporel et
fréquentiel dérivés sous d’hypotheses des canaux non-dispersifs, et les signaux
OFDM sont modelés comme des vecteurs aléatoires gaussiens complexes CGRV.
Des constellations non-circulaire sont adoptées et par conséquence le signal OFDM
devient un processus non-circulaire[7].

Finalement, des estimateurs des deux décalages dans le cas d’un canal dispersif
seront traités.
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3.1. POSITION DU PROBLEME ET HYPOTHESES

3.1 Position du probleme et hypotheéses
Nous référons au modele mathématique du symbole OFDM donné par ( 1.9)

() = 2 3 alerF
q - N q
k=0

Soit le m®™¢ échantillon transmis appartenant au ¢*™¢ symbole OFDM :
Sq(m) 2 s(m+qM) = % Nz_:l ald ¥ m e (3.1)
VN ’
avec

= 07 = E[| s4(m) ]
— Tg = {—LC, ,N — 1}
Les hypotheses considérées dans ce chapitre sont :

(Hy) : Les échantillons {al}>2__ , 1 € 7 ,sont des variables aléatoires indépendantes

et identiquement distribuées a moyenne nulle et a variance unité.

(H3) : Le nombre de sous porteuses est assez grand pour que le symbole OFDM
soit considéré comme un processus gaussien.

(Hs) : Les échantillons {a!}>> 1 €7 appartiennent a une constellation avec
2] _
El(ag) T =b#0

La troisieme hypothese impose que les symboles appartiennent a une constellation
non circulaire [10]. Les constellations & symboles réels sont un exemple typique de
constellations non circulaires (BPSK, m-ASK, DBPSK).

De (H;) et en vertu de la redondance qui existe dans le CP, on peut tirer les
résultats suivants :

Résultat 1 :
Dans chaque symbole OFDM, les échantillons dans le CP et leurs copies sont
corrélés, ainsi, la fonction de corrélation du signal OFDM transmis est donnée
par :

o20[p—q] sim—k € {—~N,0,N}

Ym,k € 1 (3.2)

0 atlleur

Aussi, de 'hypotheése H3 pour une constellation non circulaire on a :

Résultat 2 :
pour N >2 et N > 2L, la fonction de corrélation est donnée par :
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3.1. POSITION DU PROBLEME ET HYPOTHESES

o25p—q] sim+ke{0,N}
Els,(k)sy(m)] = { "ok € 7 (3.3)

0 atlleur

Dans le cas ou le signal OFDM est transmis dans un canal AWGN, et en présence
d’un décalage fréquentiel normalisé ¢ , un décalage de phase ¢ et un retard en
temps 6 supposé étre un multiple de la période d’échantillonnage, le signal recu
peut étre exprimé par [7] :

ro(k) = s(k — )&l brad)+al o (f) (3.4)

ieme

21

Soit le ¢'*™ symbole OFDM transmis s, = [s,(—L), ..., s,(N — 1)]”

On peut I'écrire en notation vectorielle

re = V,s, + 1y (3.5)

avec
A 52w . _j2m P 2m _
\I’q a2 6J[N€(qM+9)+¢]dwg {e J NELC’ el ~e(N 1)}

V¥, est une matrice diagonale M x M. n, est le vecteur bruit

ng 2 [ng(Le+0),..;ng(N — 1+ 6)]"
modélisé comme étant C-CGRVs avec une moyenne nulle et une variance E[n,nf] =
d[p — qlo2 1y . Ce vecteur est statiquement indépendant du signal utile s, .

Finalement, 7, 2 [r(=Lc+8),....;rg(N —1+0)]" est le vecteur représentant
le signal recu, supposé comme étant un NC-CGRV a moyenne nulle et caractérisé

par la matrice
CL@ c (:2A4x2h4

~ A T'q H T _ er qu
coxei[n]lr Al =R & e
avec
Cr, 2 Elrgrll] = W, Els,st) W + 021y
N——
Cs,
= VU [C,, +oalu]V; (3.7)

désigne la matrice de covariance du vecteur r,
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3.2. ALGORITHMES EXPLOITANT L'INTERVALLE DE GARDE :

R, £ ElryrT] = U, E[s,s’] U, (3.8)

R,, est dite matrice relation.
Compte tenu des hypotheses H1, H2 et du résultat 1, la matrice de covariance
C,, pour laquelle le (i,1)*™¢ élément est donnée par :

(O = Elsg(=Le+i)si(—Le + )], Vi,l €{0,.., M —1}

est une matrice réelle symétrique de Toeplitz dont le premier élément est égal a :
[qu](o,:) - 0-52,[]-7 OlX(N—1)7 17 OlX(Lc—l)] (39)

En vertu du résultat 2, le (¢,1)*"® élément de R, , la matrice relation du
vecteur s, est donnée par :

A .
[BsJay = Elsg(—Le+i)sg(—Le+1)]
bo?, sit+l=2L.oui+1=2L.+ N
_ Vi, l € {0,...,M — 1} (3.10)

O si ailleur

3.2 Algorithmes exploitant I'intervalle de garde :

L’introduction d’un intervalle de garde a été proposée pour la premiere fois
par A.Peled . Le principe est de placer un intervalle de garde au début de chaque
symbole OFDM pour absorber les multitrajets provoqués par le canal de transmis-
sion. En 1997, Van de Beek a montré que cette information pourrait étre utilisée
pour effectuer 'opération de synchronisation a la réception. L’intervalle de garde
utilisé, appelé alors préfixe cyclique, est une copie de la fin du symbole OFDM. En
exploitant cette redondance dans le symbole OFDM, le décalage tomporel (STO)
et fréquenciel (CFO) peuvent étre estimés et corrigés.

3.2.1 Estimation du STO par le cyclique préfixe

Cette technique est basé sur le principe de corrélation entre les échantillons de

I'intervalle de garde et leurs copies, sont représentés dans la figure 3.1 par les deux
bloc B et B’.
Maintenant considérant les deux fenétres d’observation W1 et W2 espacer par
Ny, en fait glaisser ces deux fenétres le long de symbole pour trouver le point
ou sont similaires. lorsque les bloc B et B’ tombent dans les deux fenétres, la si-
milarité de W1 et W2 devient maximale. Cette point de maximisation peut étre
utilisé pour estimer le décalage temporel (STO).
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- TGr - Tsrrb e TGr
| CP | (1= 1)th symbol cP Ith symbol cP (I+ 1)th symbol
A B C D

5
> Shif

N g
G Sliding windows

Figure 3.1 — Estimation du décalage temporel par deux fenétre glissants.

Ainsi,la similarité entre les deux blocs dans W1 et W2 est maximale lorsque
la différence entre eux est minimale, alors le STO peut étre estimé en cherchant
le point ou la différence entre les deux blocs de Ng échantillons est minimum

Ng—140

0 = arggmin{ > nfn+1i] = nfn+ Ny +14][} (3.11)
i=0

cette technique est plus simple , mais sa performance dégrade rapidement en
présence du décalage fréquentiel dans le signal recu, autre technique a été pro-
posée, cette fois au lieu de minimiser la différence , en minimise le carré de la
différence.

Ng—146

0= argegmin{ ; (|r[n+i] —rf[n+ N, +i]])*} (3.12)

Une autre approche est de considérer la corrélation entre les deux blocs W1 et W2
qui menant par la suite a des techniques utilisant le maximum de vraisemblance
MI (maximum-likelihood). Cette approche est exprimé par l'expression par [2] :

Ny—146
0 = arggmax{ S Inn+ilr[n+ Ny +14]|} (3.13)
i=0

Cette technique est basée sur la maximisation du corrélation entre les deux blocs
de taille Ng, le premier se situe dans la fenétre W1 et le deuxieme dans W2.
Comme la technique de différence, la présente du décalage fréquentiel CFO dans
le signal recu dégrade la performance de cette technique. Pour éviter ce probleme
un autre estimateur a été proposé , utilisant la fonction log-vraisemblance au lieu
de la fonction vraisemblance.

3.3 Estimateurs ML

Dans cette section, les estimateurs de décalage temporel (STO) et de décalage
fréquentiel (CFO), pour les systéemes OFDM avec transmission non circulaire,
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3.3. ESTIMATEURS ML

sont dérivés de la maximisation de la fonction log-vraisemblance (LLF) pour le

vecteur dont les parametres inconnus A a [0, €, ¢] . Les estimateurs résultants sont
particularisés au cas des systemes OFDM exploitant les constellations circulaires,
et les systémes non-circulaire avec un intervalle de garde nul.

3.3.1 Estimateur ML pour les systemes NC-OFDM :
Considérons le vecteur d’observation de taille totale W = N/2 + (2 4+ n)M

A
r== [(Gqufl)Ta Tga oy TqT+na (G27’q+n+1)T]T
7T 7T
a1 a+n+1

les matrices G1 et G2 sont définies par :

=

G1 = [Owya+Lo+0)x(N/2—-6) Inj24L.+6] (3.14)

et A
Gy =|

ce sont des matrices réelles avec :

In—9 O(N-6)x(Lo46)) (3.15)

GG = Inj2to+L., GoGY =1y
G1G1 = [Ouxnz-0Gi | G3Ga =[G Onx(Lot0)]

Notons que le vecteur r contient :

— les 0+ N/2+ L. derniers échantillons du (g — 1)*™¢ symbole OFDM dans
le vecteury_; ,
— les N — @ premiers échantillons du (¢ + 1 + 1) symbole OFDM dans le
vecteur 7gypi1
— le sous vecteur [r
symbole OFDM.
Ce choix particulier de la fenétre d’observation nous permet de maximiser, pour
0 € 1,et n = 0 le nombre d’échantillons ayant une corrélation conjuguée non
nulle, compte tenu ceux qui montre la propriété de corrélation(3.2).
Le vecteur d’observation r est caractérisé par sa fonction de la densité de proba-
bilité[21] :

ieme

g, weey Tqn) T contient toutes les échantillonnes du (n+1)

Flr ) = Ww’p <—;[rHrT] g [ " D (3.16)

ot C, est la matrice de covariance du vecteur : [r?, 7]T dépendant du deuxiéme
ordre des propriétés circulaires et non circulaire du signal utile et du bruit.
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3.3. ESTIMATEURS ML

Pour simplifier le traitement mathématique, on considére une matrice de per-
mutation P permettant d’écrire le vecteur r comme suite :

Plrt e = [F g P g s oo Tt T (3.17)

7=
Nous assumons dans ce qui suit que le décalage temporel 6 appartient a I'intervalle
0 <0< N/2—-L,—1. Ainsi, la matrice de covariance du vecteur 7 peut étre
écrite sous la forme :

Cy = diag {Cs, ... Cryppr b = WOV (3.18)
avec
U = diag {G1V, G, GV, G, W,,...,GoW;,,  GY ) (3.19)

compte tenu de (3.6) et (3.8) et comme R
et C5..=CsVied{0,..,n}

Sq+i
en exploitant la relation (3.9) qui donne C?* = Cj

=R, Vie{-1,...,n+1}

Sq+i

la matrice C dans (3.18) s’écrit

_ [ (03 + 0721>IN/2+LC+9 G1RSG{
C =diag { 7
L GiR;GY (02 + 02)InjasLo46
[ Cs+ 021y R,
® In
L R: Cs + Ui[M
[ (07 +07)Ing G2R,GT
} (3.20)
GG (07 +07), In-o

Compte tenu de (3.16)-(3.18) et la propriété de permutation des matrices , nous
obtenons 'expression classique de la fonction log-vraisemblance LLF pour les pa-
rametres 6, ¢ et ¢ en fonction du vecteur d’observation 7 :

A = log{f(7: \)} = — Tr{WC~"w7") (3.21)

pour simplifier le calcul, nous posons q=0, alors I’équation (3.21) peut s’écrire de
la facon suivante :

n
AN = T(0)+R{e 7> > Ui(6)
=0
77+1 Ax . .27 .
+7° 3T [Vi(@)e TN M - Z;(9)e I N HMENTY (3.22)

i=—1
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3.3. ESTIMATEURS ML

avec
v 2 oilfyeb+29] (3.23)

Les termes T'(6),U;(0),i € {0,....,n},Vi(0),Z;(0) i€ {—1,...,n+ 1} sont définis
dans 'annexe.

comme indiqué dans [11], L’estimateur ML non conditionné est obtenu par la re-
cherche des valeurs du vecteur \ qui maximise la LLF.

pour arrivé a cela, Posons le vecteur du parametres [0, €] constant et varions le pa-
rametre ¢, la fonction du (LLF) atteint le maximum pour une valeur de ¢ donnée
par :

Sarr(0,€) = ;4 {e I RMV(0) + Zi(0)e 7>} (3.24)

En remplacant ensuite (3.24) dans (3.22) on obtient I'estimation pour les deux
autres parametresf et e :

A ~ B ~ 77 ~
(Orivars) = argmaz(T(6) +%{e-ﬂ“ZUi<9>}
i=0

F Y TG+ 2@ ) (329

1=—1

ott 0, sont les valeurs d’essai du décalage temporel et fréquentiel, respective-
ment.

Malheureusement, la solution de cette équation ne peut étre faite que par une
méthode numérique, et vue la complexité du calcul dans ce cas, il faut chercher
une maniere de rendre le calcul moins complexe. En considérant une technique
plus réalisable nécessite deux étape dans chacune on a une seule dimension.
Notant que les amplitudes du termes U;(m)(pour i € {0,...,n}) , Vi(m), et Z;(m)
(pour i € {—1,0,...,n+ 1}) défini dans (A.3),(A.5) montre des maximums quand
m est égal a la valeur actuelle de I'indice du symbole dans le domaine temporel,
prennent en compte la corrélation et la corrélation conjuguée entre les échantillons
dans chaque symbole OFDM, dans ce cas les échantillons corrélés mutuellement
sont parfaitement alignés dans les fenétres de sommation. Ainsi, on propose l'es-
timateur du décalage temporel non circulaire suivant :

Inc = argmaz {T(é) FSIUG) [+ 1O |+ | Z6) n} (3.20)

=0 i=—1

de plus, compte tenu de (3.25) et (3.24), on considere les deux estimateurs de
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3.3. ESTIMATEURS ML

décalage fréquentiel :

?7 A
Enc =  argmazR {e_ﬂ”g Z U,-(@Nc)}

i=0
n+1 i
+| Y e TN M Vi(bxo) + Zi(Ono)e ™ ) (3.27)
i=—1
et de la phase : A R )
one = our(Onc, énc) (3.28)

A partir de I’équation (3.24) en a une estimation de phase sans ambiguité lorsque
| ¢ |< 5, De plus, il est facile a remarquer que la fonction a maximiser dans le
dernier terme de second membre de I’équation (3.27) est périodique dont la période
() est D'entier le plus petit de :

{2<a+1)’ ) EN}

avec o = L./N Ainsi, 'estimateur de décalage fréquentiel donne une estima-
tion sans ambigiité pour | € |< % En particulier, 'intervalle d’acquisition du
décalage fréquentiel peut étre augmenté ou réduit par le choix convenable de «.
Par exemple, pour un systeme OFDM a 512 sous-porteuses et un CP=12, la
période est Q=64.

3.3.2 Estimateur ML pour les systemes C-OFDM

Dans le cas de transmissions circulaires (E[(aé)2] = b= 0) la matrice relation
R, est identiquement nulle. Par conséquent, considérant (A.2)-(A.5) et d’apres
la définition(A.6) a I’Annexe A, la fonction log-vraisemblance LLF donnée par
I'équation (3.22) devient :

n 0—1
Ac(8, ) = g’; _Gz [ ma(k) P + | ri(k + N) 7]
{ —]27rei Z Tl Tl k_|_N)} (329)
=0 k=6—L.

Cette fonctions de LLF est calculé dans [13] pour n + 1 du symboles OFDM
consécutifs.

Notons que le LLF (3.29) ne dépend pas de la phase, Ainsi, dans ce cas, seule les
décalages temporel (ST0) et fréquentiel (CFO) peuvent étre estimés. Par ailleurs,
les deux solutions comprenant la procédure de maximisation du LLF sont données
par :
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3.3. ESTIMATEURS ML

— décalage temporel :

Orire = argmax{ —gzn: Z [| (k) |* + | mi(k + N) [

1=0p L.
n  6-1
+1> ri(k)ri(k+ N) [} (3.30)
1=0 k=0—L.
— décalage fréquentiel :
1 n  Ourc—1
evre ==—21>. Y. ri(k)r(k+N) (3.31)

2

1=0 k=6 .c—Le

Cette derniére solution donne des estimations avec moins d’ambiguité pour | e |<
0.5.

On note que l'estimateur MLC de décalage temporel dans (3.30) devient un es-
timateur avec minimum d’erreur pour des valeurs élevées de SNR ( p — 1, voir

(A.5)) dans le canal AWGN[12]. D’autre part, pour des valeurs faible de SNR(
p — 0) , il se réduit a 'estimateur avec corrélation maximale proposé dans [14].

3.3.3 Estimateur ML pour les systemes NC-OFDM avec L. =0

Dans le cas des systemes NC-OFDM avec un CP nul nous pouvons référer
au modele du signal recu en notation vectorielle (3.5), en mettant L. = 0. Et
considérant le résultat 1 qui donne Cy = o2y, le (4,1)**™¢ élement de la matrice
R, € CN*N est donnée par :

bo?, si i+l=0o0ui+l=N
vi,l € {0,...,N —1
(Rl = { } (3.32)
0, ailleur

Par conséquent, dans ce cas, la LLF pour le vecteur des parametres inconnus A
prend la forme plus simple :

Azy(A) = —p | [* Tpo(0)

n+l1
+%R{b*v* > e Vi (6) + Ziw(9>e‘j2’“]} (3-33)

i=——1
ou les parametres p et ysont définies dans (A.6) et (3,23), respectivement.
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6 || NC MLC | MCLO
0 || 0.0000 | 0.0759 | 0.0016
20 || 0.0000 | 0.1594 | 0.0005
40 || 0.0000 | 0.1458 | 0.0000
60 | 0.0000 | 0.1505 | 0.0000
65 || 0.0000 | 0.1995 | 0.0000
69 || 0.0000 | 0.5752 | 0.0001
71 || 0.0002 | 0.6459 | 0.0003
73 | 0.0006 | 0.8205 | 0.0014
75 | 0.0012 | 0.9693 | 0.0031

Table 3.1 — probabilité d'erreur pour les déférents techniques P(é #0)

alors que T14(0),V;,,(0), Z;

io(0) sont donnée respectivement par :

n N-—
TLO ézz Tzk‘f—e |2+Z‘T1k+N/2)|

=0 k k=0
N—-6—1
@) P+ S | rya(b+0) (331
k=6+1
A 0, i=-1
Viio(6) = { r2(6), i=0,..n+1 (3:35)

S orilk+ N/2)ry(N/2+20 — k), i=—1
iLO(G) é k 1 Tz(k' _'_ 0>TZ(N + 0 k) Z = 07 777 (336)

SNk 0N+ —k)  i=p+1

En ce qui concerne ce estimateur, contrairement au cas développer dans la section
présidente (circulaire), pour les systeémes NC-OFDM avec L. = 0 la fonction log-
vraisemblance LLF dépend du décalage de la phase .

compte tenue de (3.30), 'estimateur du décalage de la phase est donnée par :

n+1

30,0 = 32 {b* RGN Y, (0) + me)eﬂ“]} (3.37)

i=—1

45



3.3. ESTIMATEURS ML

cet estimateur donne une estimation sans ambiguité pour ¢ < %, de plus, En
remplagant (3.37) dans (3.33), alors la fonction LLF du deux paramétres [fe]”

devient :

ALO(Qa €, &(87 6)) =—p | b | TL0<9)
n+1
+ | Y eV (0) + Ziyy (0)e 2 | (3.38)

i=—1

comme on le constate de I’équation (3.38), cet estimateur du décalage temporel et
fréquentiel est plus complexe, en suivant les mémes étapes considérer pour dériver
I'algorithme NC, on consideére 'esimateur temporel découplé (decoupled timing
metric) :

i=—1

0 = argmax {—p | b | Tro(d) + Wz: | Zi,,(0) |} (3.39)

Ainsi, nous tenons compte des équations (3.34)-(3.36), et d’apres 'hypothese (H2)
(N > 1) en négligeant les termes V;, (m), l'estimateur (3.39) peut étre ap-
proximé pour des faibles valeurs de SNR (p — 0) par :

n+1
Oricro = arg max{ S 1 Zi,(0) ]} (3.40)
i=—1
Du fait que 'estimateur du décalage temporel (3.40) est obtenue par la maximisa-
tion du corrélation du terme Z;, , cet estimateur sera par la suite appelé (MCLO)
pour (maximum correlation for L. = 0).

Notons que I'algorithme (MCLO) ne nécessite pas la connaissance du parameétre p,
il est indépendant de la valeur du SNR, et du taux de non-circularité | b |. Ainsi,
de I’équation (3.38) en proposant l'estimateur du décalage fréquentiel MCLO :

1 (& Ziga,, (0
€mcro = -4 {Z 120 MCLO)} (3.41)

dr & Ziyo(Onicro)

qui donne une estimation sans ambiguité pour € < i ,

le tableau ( 3.1)donne la probabilité d’erreur des trois technique (MCL, MCLO
et NC) en fonction du décalage temporel dans un canal AWGN avec SNR=10db,
N=64 BPSK et L.=12.

du tableau 3.1, on peut déduire que la gamme d’acquisition du deux algorithme
NC et MCLO est 0 <0 < M — 1, tandis que I’éstimateur MLC donne une esti-
mation incorrecte pour N <0< M —1.

Ainsi, avec une petite modification du deux estimateur (MCLO) donnée dans
(3.40),(3.41) ils peuvent étre utilisés dans les systemes OFDM, soit en utilisant
un CP différent de zero ( L. # 0), soit en exploitant d’autres types des intervalles
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des gardes comme le zero-padding (des échantillons de valeurs nulles ) ou le CP
est remplacé par un intervalle de garde avec des valeurs nulles.

3.4 Estimateur dans un canal multi-trajets

L’un des principaux avantages du systemes OFDM leurs performances dans
les canaux a propagation multi-trajets, ils permettent une réduction significatif
de la complexité de I'égalisateur a la réception. Néanmoins, en présence d'un ca-
nal dispersif les deux parametres statistiques One et Oyoro dans (3.26)et(3.30)
respectivement, provenir de ISI pour un canal mono-trajet, ne donne pas une per-
formance suffisant, alors dans ce cas, il nécessaire de faire des améliorations.
considérons un canal multi-trajets, alors le signal discret re¢u est donnée par :

Nm 27
ra(k) =Y h(l)sy(k — 1 — 0)e? N FTM) 1y () (3.42)
=0

ou N,,est I'indice du retard maximale, ainsi, pour N > 1 et sous 'hypothese que
la réponse impulsionelle du canal est constant dans la fenétre d’observation, il en
résulte que :

}V{T(e+5>+iy (0 +5) |+% | [Vi(0+8) | + | Z:(0 + B) H}
N{ i | (hxh)(28) | —pa, B € {0, ..., Nip} (3.43)
I atlleur '

ol uiet po sont des constantes positives définies dans 'annexe.

De plus et a cause du canal dispersif, le terme statique 0 Ne nécessite une estimation
grossiere de temps d’arrivé du premier composant multi-trajets, avec probabilité
plus élevé, différant de leur valeur actuelle (sans multi-trajets) par la quantité
g € {0,..., Ny, }. Ainsi, Uestimateur raffiné éNCR du décalage temporel est donnée
par[7] :

A

Oncr =0Onc — B (3.44)

En particulier, un estimateur B du parametre [ peut étre obtenu, dans la cas ou
B €{0,...N,} et N>1:

n N—
Z| r@+58+k)r(N+0+5—k—u)|
N 1= =

10, ailleur

H

X(u, 0+ 8) & ——

ol
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d’ou pour
u=28+1 (3.45)

le terme x(u, 6 4+ ) converge vers 0.
une estimation de fi du point p pour cette valeur de x(u, 0+ ) est donnée par :

o =arg mm{<x(ﬂ, One)/x(t—1, éNC)Q} (3.46)

Par la suite, et compte tenue de ( 3.44),( 3.45) et ( 3.46) l'estimateur résultant
proposé devient :

Oncr = One — E(ﬁ — 1)} (3.47)

avec [.| représente l'opérateur qui rend la valeur de I’entier le plus proche.
D’apres 'annexe on a :

1 n+1

N Z | ZiLo(e—i_ﬁ) |

i=—1

Do [b(hxh)(28) | B€A{0,.., N},
o { 0, atlleur (3.48)

L’stimateur Oacro peut étre perfectionné en suivant les mémes procédures ex-
ploitées pour Onc voir(( 3.43) et ( 3.48)). Spécifiquement, I'estimateur de décalage
temporel raffiné MCLOR pour (refined symbol timing estimator for L. = 0) est
donnée par :

A ~ 1
Orvicror = Onvcro [2(11 — 1)} (3.49)

Il est important de noter d’apres ( 3.45) que la valeur d’essai fi appartienne au
{1,...,2N,,, + 1}, qui & une dimension dépend de la dispersion du canal (N,,).
Pour obtenir un algorithme indépendant du parametre inconnu du canal, en sup-
posant que l'effet dispersif du canal ne dépasse pas la taille de I'intervalle de garde.
donc Nm < L., et par conséquence la recherche du maximum dans 1’équation
(3.46) se fait pour g € {1,...,2L.+1}.

Finalement, on observe que les deux estimateurs NC et MCLO dans le cas du
décalage fréquentiel (CFO) sont donnés par les équations (3.27)et(3.41) respecti-
vement, peuvent étre utilisés méme en présence du canal dispersif a condition que
la réponse imulsionelle du canal soit constante durant toute la durée d’observation.
Ainsi, pour N > N,, + 1,0 = 0 et pour des grandes valeurs du SNR, l'erreur
moyenne de l'estimateur MCLO pour le décalage fréquentiel (CFO) évalué pour
6 = B peut étre approximé par I'expression|[7] :
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N iz | (1) 2
T Um2SNR| b (n+ 12| (h*h)(28) PN

El(encro — €)?]

(3.50)

pour des valeurs fixes de : SNR, 7, | b |, et N, la valeur de  qui maximise
le terme | (h % h)(28) |*>minimise I'équation ( 3.50). de faite que I'estimateur
MCLO maximise le terme | (hx h)(23) |, alors dans le cas d’'un canal dispersif
I’algorithme MCLO pour le décalage fréquentiel nécessite une estimation avec une
erreur moyenne faible lorsque 'estimateur de décalage temporel est exploité.
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Chapitre

Synchronisation exploitant les
symboles préambules

Introduction

Nous présentons dans ce chapitre la technique de synchronisation qui utilise des
préambules pour estimer les décalages fréquentiel et temporel. Le préambule est
constitué de L parties obtenues par la transmission des symboles a modulation
numérique BPSK. Ces symboles sont envoyés sur des sous porteuses d’indice mul-
tiple de L et on envoie des zéros sur le reste des sous porteuses. Dans ce cas, si
le nombre des sous-porteuse est suffisamment grand, le symbole préambule peut
étre modelé comme un Vecteur Aléatoire Gaussien Complexe Non Circulaire (NC-
CGRYV). Et par 'exploitation de la densité de probabilité conjoint des NC-CGRVs |
On peut dérive I'estimateur ML des différents parametres concernant les décalages
temporel et fréquentiel. Puisque leur implémentation est trés complexe, plusieurs
algorithmes de simplification sont proposés.
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4.1. SYMBOLE PREAMBULE

Finalement, on étudie un estimateur du décalage temporel permettant de sup-
primé 'effet dispersif du canal.

4.1 Symbole préambule

En ce référant au modele de signal dans (3.1), nous assumons que le préambule
(q=0) constitué de L parties identiques avec un changement possible du signe.

[p(o)xTap(l)mTap(2)$T> ,p(L - 1)xT] (41)

avec 1 = [5(0),...,s(P — 1)]T est un vecteur colonne de longueur P = N/L et
p(l) représente le M€ glement du vecteur p € {1, —1}*! désignant le signe du
bloc de symboles 27 dans 'équation (3.1). La structure du préambule est illustrée
dans la figure 4.1 dans le cas ou L=2.

Dans ce qui suit, nous considérons les hypotheses (H1) et (H2) situées dans le
chapitre 3 et on ajoute les deux suivantes :

(HS) . Le préambule donné dans I’équation 4.1 est construit par la transmission
des symboles modulé BPSK sur les sous porteuses multiple de L. Des zéros sont
Sur le reste des sous porteuses.

H4) : A I’exception des préambules, les symboles envoyés sur les sous porteuses
y Y
appartiennent & une constellation circulaire (i.e :E[(al)?] = 0 pour ¢ # 0).

A partir des hypotheses précédentes, nous obtenons les résultats suivants :

Résultat 1 : 1e (g,m)*™¢ élément de la matrice de covariance du vecteur
défini dans ( 4.1) est donné par :

o[ )p(|2]), k—m=1P
Els(k)s*(m)] = { " Ren (4.2)

0, ailleur

Puisque le préambule est construit par la transmission des symboles BPSK sur
différentes sous porteuses, et pour les valeurs de N (N > 4L) il en résulte :

Résultat 2 : : Le (qg,m)me élément de la matrice de relation du vecteur
dans ( 4.1) est donné par :

bozp([E)p(LR]), k+m=1P
Bls(k)s(m)] = { RN (4.3)
0, atlleur

On note que le résultat 1 est particulierement pour le cas L=4 avec une possibilité
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4.2. ESTIMATEUR ML

d’inversion du signe du vecteur p. Ce résultat a été utilisé dans [15]et [22] pour
obtenir 'estimateur conjoint du décalage fréquentiel CFO et temporel STO.

Training Symbol OFDM Symbol

e A

-~ Y N

Prefix BPSK RBPSK Prefix QPSK
Cyelic Cyclic

Figure 4.1 — symbole préambule avec deux parité identique L=2

OFDM Symbol Training Symbol OFDM Symbol
A — —A ]
L L |1 1] 11 1| [ | .
1 1 1 T 1 i 1
0 81 B+1  B+NA1 | BHN/A+L B+N2-1 | B+N2+1 8+ SNf-!—ll 8+3N/A+1 8+N-1  2N-1
0+ 8+3NA

Figure 4.2 — Corrélation entre les symboles dans le préambule pour L=2.

4.2 Estimateur ML

Dans cette partie, nous étudions les estimateurs exploitant la fonction maxi-
mum de vraisemblance (ML) pour 'estimation du décalage temporel (STO) et
du décalage fréquentiel (CFO) dans les systétme OFDM a l'aide des symboles
préambules. Le symbole préambule transmis dans les sous-porteuses d’indice L
appartient a une constellation non-circulaire. Ces estimateurs sont dérivés par la
maximisation de la fonction log-vraisemblance (LLF) qui dépend du vecteur des

. . A . 1 -
parameétres inconnues A = [0, ¢, ¢]7. Par la suite, nous déduisons le cas particulier
ou tous les symboles transmis appartenant a une constellation circulaire
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4.2. ESTIMATEUR ML

4.2.1 Estimation basé sur les symboles préambules non-circulaire :

Counsidérons le vecteur 2N x 1

=

r(=Le)y ooy 7(0 — Lo — 1), 7(0), ..., 7 (2N — 1))7 (4.4)

Ce vecteur est obtenu apres arrangement des échantillons de l'intervalle de
garde CP [r(0—L.),...,m(0—1)], nous supposons également que le retard 6 satisfait
la condition 0 < 6 < N de tel sorte que 7 contient tout le préambule. Utilisant
le modele vectorielle définie dans le chapitre 3, Le vecteur d’observation peut étre
écrit sous la forme :

_A
7= [(Grro) g, (Gory)']T
—_——— ——
T, ¥

Les matrices G et GG sont définies par :

G1 2 [Op(n—0) 1] (4.5)

Gy 2 [In—9On—0)xo] (4.6)

Ces matrices sont réelles et vérifiant les propriétés : G1GT = I, GoGT = Iy _y,

G1Gy = [Onx(n-0)GT] et GJGo = [G20gxn]

Notons que le vecteur 7 contient :
— les 6 derniers échantillons du (—1)

7\{717
— les premiers N — 6 échantillons du symbole OFDM dans 7y,

— Le sous vecteur ! contient le CP et le préambule.

ieme

symbole OFDM dans le sous vecteur

Le vecteur 7 est caractérisé par sa fonction densité de probabilité [7] :

—————ecap(—=[rT]C | (4.7)
72N\ [det{C;} 2 r

C; désigne la matrice de corrélation du vecteur [7, 7H]T.

Puisque les vecteurs?_j,rl, 7 sont statistiquement indépendants, La fonction
densité de probabilité conjointe de I’équation( 4.7) peut s’écrire :

G EPYES
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4.2. ESTIMATEUR ML

f 75 A) = f(Fo0, 725 A) f(ro, 1o A) (71, 715 A)

1 Lom .r ——1[f1]>
= ——cap (=[]0 |
7\ /det{C:_,} < 2871 T

1 1 = _ To
X exp<—[rHrT]C’ml l y ]>
Ny /det{C,,} 27070 "o

1 1 - r
. con(~tIC | B ]) s

70\ [det{C:, }

Les matrices C;_,, C,,, C sont données par :

3 (O’? -+ O’i)[g Og ]

Cr_, = (4.9)
Og (02 4+ 02) Iy

(N[O, + 021U () (AR, T(N)

Cr, = (4.10)
(M) RIV*(A) UH(N)[CF + onIa]¥(A)
3 (03 + 0,%)[]\]_9 ON_Q ]

Cr, = (4.11)

ON,Q (0’2 +O'72L)[N,9

avec ¥ la matrice diagonale de dimension N x N :

\I’()\) é ej[%ﬂﬁg'ﬂﬁ]diag{l, s ej%”e(N—l)}

Les matrices R, et C, désignent respectivement les matrices de relation et de

corrélation du préambule transmis s 2 [5(0),...,s(N — 1)]"

En tenant compte de ( 4.8)-(4.11) ainsi que les résultats des équations ( 4.2)et( 4.3),
et apres un développement algébrique on obtient la forme de la fonction log-
vraisemblance (LLF) :

L—2
_s2m(i+1) 6
AN = ri{—c1pP(0) + 3 RIQuO)e 7T
(=0
- 27e _ -we

722D (Sia(0) + Tin(0)e’ 2 )e™

n=1[l=n

1} (4.12)

o4



4.2. ESTIMATEUR ML

avec
ANfl
P@)= > |7(k+90) ]|
k=0
L(l 1) P-1
Z 2p(n — pn+1) > 7(k+(n—1)P+0)r(k+ (n+1)P+6)
k=0
A -1 P-1
Sin= Y. pRl—n—h—=1)ph) > Fk+hP+0)F((2l —n—h)P+6—k)
h=l—n k=1

= § p(2l—n—h—1)p(h)r(hP +0)r((2l —n—h—1)P +6)

h=l—-n

ainsi et pont été déja définis dans (3.20)et (A.9)respectivement .

a p
"= T ) ap F DA =) (4.13)
& LHDEFD (4.14)

6

Pour obtenir 'estimateur des décalages temporel et fréquentiel, nous fixons les
deux parametres [6,¢€]” et nous varions ¢ . Dans ces conditions la fonction LLF
atteint son maximum pour une valeur de ¢ :

T (2l—n)+%

L L
QSML(Q € farg ZZ Sin(6 +Tl7n(9)ej2LE)e_j2“[ T

(4.15)

En remplagant I'expression ( 4.15) dans I’équation( 4.12)et nous supposons que 4
est une constante positive. On obtient 'estimateur conjoint des décalages tempo-
rel et fréquentiel :

A

(Orir,énv) = argmaz A(6,€ oy (é,é

~—

)

L—
= arg max{—clP(é) + R[Qu(O ) QW(M%]
L L ~ .owE 27 (2l—n) ~
F 1Y (S0 @) + T @) =5 ) (416)
n=1l=n
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4.2. ESTIMATEUR ML

Malheureusement, la solution au probléme nécessite une recherche a deux dimen-
sions ce qui rend le calcul complexe. Pour réduire la complexité du calcul, on
adopte une autre technique de synchronisation. Spécifiquement, en vertu des deux
résultats 1 et 2, les amplitudes de Q;(a) , S, ,(a) , T, () dans I'équation ( 4.16)
présentent des piques quand « désigne l'indice du symbole actuel. Ainsi, nous
considérons séparément les deux parametres de synchronisation :

0 = arg mam{—clP(é)—l—lz: | Qi(0) | +> > Sin(@) | + | Tin(0) |} (4.17)

n=11l=n

Cet estimateur présente une forte probabilité d’erreur de détection dans le cas
ou le signal informatif est absent. Donc, cet estimateur ne peut pas étre utilisé
dans le cas d'un mode de transmission par rafale (burst). Pour une faible proba-
bilité d’erreur de détection, on propose 'estimateur NC.

Ine — arg max“zf 1O | +3, S, (| Sn(6) | + | Tia(9) |>r
01}3(9)

(1.18)
On prend en compte les équations ( 4.15) et ( 4.16), nous proposons les estima-
teurs des décalages fréquentiel et de la phase suivants :

L2 27r(l 1)~
énc = argmaz{d_ R[Q (One)e™ 3 ‘]
1=0
L L N A~ .oE .27 (2l—n) ~
12> [(Stn@ne) + Tin(One)e? 2 )e? T} (4.19)
n=1l=n
et
dnc = durrlénc, Onc (4.20)

Notons que l'estimateur (ZBNC donné par I’équation ( 4.20), en tenant en compte
de (4.15), fournit une estimation proche pour le décalage de phase. Il donne une
estimation sans ambigiiité pour | ¢ [< 7 . En plus La fonction a maximisé dans
le premier terme de second membre de I’équation (4.19) est périodique de période
L. I'estimateur du décalage fréquentiel €yc donne une estimation sans ambigiiité
pour |e|<L/2

4.2.2 Estimation basé sur les symboles préambules circulaires

Dans le cas ou le symbole préambule (avec L parties identiques) est constitué
par la transmission des symboles des sous-porteuses qui appartiennent a une
constellation circulaire(a savoir E[(al)?] = 0,pour ¢ = 0), la matrice de relation
du symbole préambule Ry est identiquement nulle. Par conséquent, considérant
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4.2. ESTIMATEUR ML

les équation de (4.8)-(4.11) la LLF de I’équation (4.12) devienne :

271'(l+1)

A, €) _@{ [Ze j

etCQéL—l

9)] - CQpP(e)} (4.21)

S p
U2 = (o2 02) (cop+ ) (1—p)
En exploitant I'approche faite auparavant, et considérons I’équation (4.21) et pour
le fait que ko est une constante positive, nous obtenons I'estimateur des décalages
temporel et fréquentiel :

=0

fasc = argmax { <Z |c?;5<(9~))‘> } (4.22)

et
L—2 2‘1r(l+1)~
EGSC = argmax Z §R Ql 0@50) L ] (423)

=0

Ces estimateurs donne une ambigiiité pour | € |[< L/2et 0 < 6 < N . 1l est
important de remarquer que dans le cas de symbole préambule avec deux parties
identiques( L=2) et sans inversion de signe données par les équations (4.22)et(4.23
) prend la méme forme que les Estimateurs proposé par Schmidl et Cox dans [18].
Ainsi, on peut les considérer comme une généralisation de celle proposée dans [18],
lorsque le symbole préambule contient plus de deux parties identiques. Ils sont ap-
pelés (estimateurs généralisés de Schmidl et Cox (GSC) ).

Dans l'estimateur de décalage temporel (4.22), pour le cas (L=4, et p = [1,1, —1, 1]7),
on obtient L’estimateur grossiére proposé par Shi et Serpedin et sera référé comme
I'estimateur (SS). Pour limiter le colit de calcul l'estimateur SS simplifié pour le
décalage fréquentiel a été proposé dans [19].

gss = 2L7T&T9[QQ(§SS)] (424)

Minn, Bhargava et Letaief réduisent la distance moyenne entre les parties succes-
sives du symbole préambule recu, et proposent I'estimateur de décalage fréquentiel

métrique (MBL) :
5 L|Qod) |\
OvprL = arg max {( CQP(é) ) } (4.25)

Dans le cas (L=2), 'estimateur MBL dans ’équation (4.25), et 'estimateur GSC
(4.22) sont identiques. Cependant, lorsque le nombre des parties identiques répétées
L augmentent I’expression simplifié dans I’équation (4.25) ne prend pas au compte
la corrélation entre les parties du symbole préambule qui ne sont pas adjacentes.
Ainsi, dans ce cas l'estimateur GSC (4.22) perd ses performance.
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4.3 Estimateur utilisé en pratique :

L’estimateur de décalage fréquentiel proposé dans ( ?77) et ( 4.23) nécessite
une procédure de maximisation du parametre continue €. Ils peuvent étre obtenus
en exploitant un procédé de deux étapes, comme situé dans [16]. dans la premiere
étape en suivant une recherche grossiere , alors que dans la deuxieme une recherche
plus précise. Spécifiquement la recherche par dichotomie décrie en détail dans [18]

pour surmonter ce probléme, on propose dans cette section un algorithme
de synchronisation moins complexe viable pour des implémentations pratique,
spécifiquement ’estimateur liniere impartial BLU(best linear unbiased).
considérons les deux termes suivants :

1 N—mP—1 ~ .
et
1 N—mP—1
C(m) = N P kz::o [7(k+mP + 0)F(N — k + 0)by_g jrmp

+ 7(mP + 0)7(0)b mp (4.27)
avec 0<m<L—1 et l
A m L

bs 2 p(L 5 (1 5)) (125)

ot p(l) est le [ élément du vecteur P qui représente le vecteur du signe pour
les différents bloc du symbole préambule.

on observe préliminairement que le symbole a une structure répétitive. En plus il
est obtenue par la transmission des échantillonnes appartenant a une consultation
réel dans les différents sous-porteuse.

il en résulte que :

s(0) = s(0)* (4.29)

(e e
Vk, k+mP € m U{0}

P QN; kJ) s(N—k)=p (V *PmPD s(k +mP)* (4.31)
Vi k+mP € 7
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4.3. ESTIMATEUR UTILISE EN PRATIQUE :

ainsi, en remplacant maintenant le signal regu qui est donnée par (3.4), dans
les expressions du deux termes R(m), et C(m), et en considérant les propriétés
données par les équations (4.29) et (4.31), et que le terme bruit x bruit est négligeable.les
deux termes considérés deviennent :

— 2974 I
R(m) = o,e” 2 {1+ o2(N —mP)
N—mP—1
xS [s(k)w(k +mP +0) + w(k +0)s(k + mP)|bg g rmp] (4.32)
k=0
et
Clm) = o™=

2 N—mP—-1

L gy 2 W mP o Obene| (433)

ot w(k) 2 n(k)e I*5" +9l
En considérant maintenant le vecteur y € RE=D*1 ol ses éléments sont définies
par.

y(m) a arg[R(m)R(m — 1)* +C(m)C(m —1)*], me[l,...,L—1] (4.34)

pour une valeur élevée du SNR et | € |< L/2, y(m)peut étre approximée par
I’équation du parametre inconnue € :

2e  n(m) + n(m — 1)

~ 4.
avec
A 1 N—mP—-1
n(m) = > stk +mP)w(k + 0)* + 3s(k) w(k + mP + 0)]by jrmp
N—-mP =
(4.36)

ainsi, le probléme peut étre réduite en modele linéaire par I’exploitation du théoreme
Gauss-markov. alors on considere l'estimateur BLU du décalage fréquentiel :

L [yTCylll

‘T or |17C, 1

(4.37)

alors que le (m, 1) élément de la matrice de covariance , C, € REIXE71 ogt

donnée par :
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4.4. ESTIMATEURS AVEC PREAMBULE DANS UN CANAL
MULTI-TRAJET

€ m) 2 Emo0) = s =17
56m — ] 3Lu(L —m — 1) B 35[m+l—L—]zL}
=0 T C-DL-mL—m-1)  L-lm-1)

Cette approche a été proposée par Mengali et Morelli en [19] dans le cas ou le
symbole préambule de L parties identiques est obtenu par la transmission des
échantillons qui appartiennent a une constellation non-circulaire dans les différents
sous-porteuses. Spécifiquement dans ce cas, les deux termes (4.26) et (4.27)sont
exploités. Il est important de déduire a partir de (4.37)et (4.38)que 'estimateur
BLU non-circulaire ne nécessite pas de connaitre la valeur du SNR et le type du
canal. Ainsi, la gamme d’acquisition de I'estimateur NC-BLU proposé coincide
avec celle donnée par (4.19) et (4.23)

4.4 Estimateurs avec préambule dans un canal multi-
trajet

puisque l'estimateur éNC dans l'equation (4.18) est dérivé dans le cas d'un
canal mono-trajet, dans le canal multi-trajet ne donne pas une performance satis-
faisante. alors dans ce cas il est nécessaire de I'améliorer par 'exploitation de la
structure périodique du symbole préambule. En effet, on peut appliquer la méme
analyse pour I'estimateur aveugle dans le chapitré précédent (3.4).

En considérant le signal recu modélisé dans un canal multi-trajet (3.48), nous
observons que pour N > N,, et en suivant ’annexe A, on peut démonter I’ap-
proximation suivante :

S | QO+ 8) | +38 S, (1 S0+ 8) |+ | Tin(0 4 8) |)
Clp(e —+ 6)

o2|(h®h)(28)] )
o] ws T ppeier S8 €0 Nin}
0 si ailleur

Donc, comme dans le cas de 'estimateur du décalage temporel avec la technique
aveugle, la statistique éNc nécessite une estimation précise du temps d’arrivé de
la premiere composante multi-trajet, avec une grande probabilité, différent de leur
valeur actuelle 6 par la quantité 5 € {0,..., N} .

en suivant les mémes étapes dans la section (3.4) du chapitre précédent, I’estima-
teur affiner Oycp (refined estimate) du décalage temporel est donnée par :

1

Oncr = One — [5@ —1)] (4.39)
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I'estimation i est la méme que celle définie dans (3.43), mais la fonction x(u, 0+
A) est donné dans ce cas par :

x(u, 0+ X)

1>
=

| =
M=
M=
g
®

3

>
=
S
+
=

ou

P-1
Bran(u,0) 23 #(k+a+hP)r((2l —n—h)P+a — k —u)
k=1

4.5 Estimation du décalage fréquentiel par préambule :

Le principe de ces algorithmes est toujours d’utiliser des symboles OFDM

spécifiques, appelés symboles préambules étudié précédemment , afin d’estimer et
de corriger les erreurs de synchronisation. Ces pilotes peuvent étre connus ou in-
connus a la réception et peuvent étre exploités avant ou apres la FFT.
Ces algorithmes permettent donc d’estimer et de corriger I'erreur de fréquence, en
utilisant la fonction de corrélation. Les estimateurs s’améliorent progressivement
en termes de performances et permettent de corriger une erreur de fréquence por-
teuse de plus en plus grande.

Les algorithmes proposés dans la littérature permettent d’estimer le CFO seule-
ment dans U'intervalle | € |< 0.5, néanmoins la valeur de décalage fréquentiel peut
étre dépassée cet intervalle, alors nous sommes dont le besoin d’autres techniques
capable de couvrir une large bande de décalage fréquentiel. I'intervalle d’estimation
peut étre augmenté par de la réduction du distance entre les blocs de corrélation,
ceci devient possible par 'utilisation de ces symboles préambules.

Le préambule constitué de L parties identiques dans le domaine temporel est généré
dans I’émiteur apres le bloc de la IFFT a partir du signal donnée par I'équation :

(4.41)

0, ailleurs

51[1{7]:{ Am; S? k:L.Z,Z:O,l,...,(N/L—l)

ou A, est un vecteur de longueur M ;| et N/L est un entier, et comme s;[n] et
siln + N/L] sont identiques (c-a-d : rf[n]r;[n + N/L] =| ry[n] |* /™) alors Desti-
mation a la réception est donnée par :

I N/L-1
€ = 549 { 2_:0 rf[n]r[n + N/L]} (4.42)

'intervalle d’estimation du CFO pour cette technique est | € |< L/2 | qui aug-
mente avec L. En notant aussi que le nombre d’échantillons considérés par la
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corrélation est réduit jusqu'a N/L , ce qui peut dégrader la performance du MSE
(mean square error). La figure ( 4.3)montre la performance de cette technique en
fonction de 'intervalle d’estimation du CFO pour les deux valeurs de L=1 et L=4.
Il est claire d’apres la figure 4.3 plus l'intervalle augmente plus la performance se
dégrade.

SNR =-5dB
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Figure 4.3 — performance de MSE en fonction de l'intervalle d’estimation.

La performance exprimé en MSE peut étre améliorée sans réduire 'intervalle d’es-
timation, nous prenons toujours la moyenne avec des parties identiques de courte
duré, cette fois 'estimateur est donnée par|2] :

L—1 N/L-1
€= ;;rarg { >N rfnlnn+ N/L]} (4.43)

m=0 n=0

Dans le cas ou deux parties d’un symbole préambule sont transmis successivement,
les signaux correspondant avec un décalage fréquentiel e sont liés par :

raln] = ran]e2NIN s Ryfk] = Ru[k]e? (4.44)

Un des premiers a utiliser les symboles préambules pour résoudre les probleme de
synchronisation en OFDM était Moose en 1994. Il propose d’utiliser deux symboles
OFDM consécutifs identiques, dans le domaine fréquentiel, pour corriger ’erreur
de la fréquence porteuse. Le décalage temporel est supposé corrigé au préalable.
L’estimation et la correction sont effectuées apres la FFT. L’estimation est ef-
fectuée en comparant la phase des symboles recus sur les mémes porteuses de ces
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4.5. ESTIMATION DU DECALAGE FREQUENTIEL PAR PREAMBULE :

deux symboles OFDM. Les symboles préambules ne doivent pas obligatoirement
étre connus du récepteur.
nous utilisons l'equation 4.44, le CFO est donnée par :

é€ = Qltan {Z Im [r}[k]ra[k]] /sumi—g' Re [r} [k]rg[k:]]} (4.45)

Cette technique donnée par I'éqution 4.45 peut estimer le décalage fréquentiel
dans L’intervalle | € |= 7/27 = 1/2. Cependant cet intervalle peut étre mul-
tiplié par L, nous utilisons seulement un symbole préambule avec L parties. Ce
symbole préambule est généré par I'équation 4.41. Cette technique particuliere
exige une période spécifique connue généralement par période préambule, dans
lequel un symbole préambule consécutif est nécessaire pour faciliter le calcul dans
I’équation 4.45.

Cet estimateur est applicable seulement pendant la période préambule, ou les sym-
boles de données ne sont pas transmis.

Si I'erreur initiale est plus importante, il propose de réduire la taille de la FFT du
symbole préambule pour augmenter I’espacement interporteuse et donc la plage
de fonctionnement.

63



Chapitre

Simulation :

Introduction

Dans les chapitres précédents, nous avons présenté les bases théoriques des
systemes OFDM, les caractéristiques des canaux radio-fréquences, nous avons
étudié les effets de décalage temporel et fréquentiel sur les systémes OFDM.
Nous avons étudié différentes techniques pour estimer ces décalages a savoir les
techniques de synchronisation aveugle et de synchronisation avec préambule. Ces
dernieres sont tres importantes pour répondre aux fortes contraintes de débit pour
des applications multimédias.

Dans ce chapitre, nous avons divisé notre simulation a laide du logiciel Matlab
en trois parties :
— l'influence des différentes parametres d’un systeme OFDM,
— les techniques d’estimation du décalage temporel a savoir la technique de syn-
chronisation par correlation et la technique de synchronisation par différence,
— les techniques d’estimation de décalage fréquentiel.
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5.1. INFLUENCES DES DIFFERENTES PARAMETRES D’UN SYSTEME
OFDM

5.1 Influences des différentes parameétres d’un systéme
OFDM

pour évaluer l'influence des différents parametres sur le performance d’un
systeme OFDM, nous avons réalisé un programme sous matlab , qui calcule le
taux de bit erroné (TEB)(c-a-d le rapport entre le nombre des bits erronés a la
reception et le nombre totale des bits transmis ) pour différentes valeurs du rap-
port signal sur bruit EbNO.

les parametres a étudier dans notre programme sont :
e type de canal (AWGN, Rayleigh),
taille de I'intervalle de garde Ny,

taille de la IFFT Nyyy,
taille de constellation M.

Les résultats de simulation obtenus concernant l'influence de chaque parametre
sont illustrés dans les figures 1-7. Nous avons présenté dans chaque figure le BER
en fonction du SNR pour différents parametres. Une comparaison de ces résultats
avec des résultats analytiques est faite.

5.1.1 Influence du type de canal

Dans tous les systéme de communication, les signaux sont transmis a travers
des canaux de communications. On distingue plusieurs types des canaux. chaque
type de canal a ses propres caractéristique(réponse impulsionnelle, bruit, multi-
trajets .... ). Ces dernieres influent considérablement sur le signal transmis et par
conséquent sur les performances du systeme OFDM.

Dans notre simulation, nous avons traité deux types de canaux de communi-
cations a savoir un canal bruité AWGN et un canal multi-trajets (Rayleigh).

La figure ( 5.1) est obtenue en utilisant les parameétres suivants :
— Nyp = 64
- N, =16
- M =16(16 — QAM)

CP(préfixe cyclique ).

la figure 5.1 représente des courbes représentant le BER en fonction de SNR
pour les deux types de canaux cités précédemment pour notre simulation et ceux
des résultats analytiques.
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5.1. INFLUENCES DES DIFFERENTES PARAMETRES D’UN SYSTEME
OFDM

influence du type de canal

323 —B— AWGN analytique
) Rayleigh analytique
--| —&— Simulation-AWGHN
—+— Simulation-Rayleigh

BER

0 5 10 15 20 2 30
EbNO[dB]

Figure 5.1 — influence du type de canal sur la performance du systemes OFDM

Nous remarquons de cette figure que le BER pour un canal AWGN et au des-
sous de celui pour un canal de Rayleigh, ce qui signifie que la probabilité d’erreur
dans un canal de rayleigh est plus grande que celle d’'un canal AWGN.

On constate également des coincidences entre les résultats simulés et analytiques.

Cela s’explique par le fait que Un canal de Rayleigh caractérise le cas ou il n’y
a pas de visibilité entre I'’émetteur et le récepteur (NLOS).Ce canal est modélisé
par des impulsions retardées avec des amplitudes aléatoires dont ’allure générale
est une exponentielle décroissante. La derniere impulsion est retardée d’une durée
Tmaz qui désigne la longueur du canal dans notre cas 7,,,,=8, donc le signal suive
plusieurs trajet et a la réception en aura un interférence entre ces signaux ISI,
donc la probabilité d’erreur augment. mais Dans un canal AWGN,seulement un
bruit blanc gaussien s’ajoute au signal informatif, il n’y a pas ISIL.

En remarque également que pour les deux cas, plus le EbNO augmente le BER

diminuer, et ¢a c’est logique parce que l'inergie du signal utile augmente par apport
a celle du bruit, et ¢a en remarquera pendant tout notre travail.
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5.1. INFLUENCES DES DIFFERENTES PARAMETRES D’UN SYSTEME
OFDM

5.1.2 Influence de l'intervalle de garde Ng

les performances des systemes OFDM sont influés considérablement par 'uti-
lisation de l'intervalle de garde. pour connaitre I'influence de ce dernier sur ces
performances, dans notre simulation, noua avons considéré deux valeurs de 'inter-
valle de garde :Ng=Nfft/4=64/4=16 et Ng=Nfft/16=64/16=4,dans les deux types
de canaux traités précédemment a savoir un canal AWGN et un canal multi-trajets.

1. Canal de Rayleigh :
La figure 5.2, représentant le BER en fonction du SNR, est obtenue en uti-
lisant dans notre simulation les parameétres suivants :
x taille de la FFT : Nfft=64
x nombre des sous-porteuses virtuels : Nve=0.
« type de l'intervalle de garde : CP (préfixe cyclique )
 taille de constellation : M=16 (16-QAM)

influence de Mg dans un canal Rayleigh

__2J] —%— Simulation Ng=16 Rayleigh []
----------------------- ““ —#— Simulation Ng=4 Rayleigh

EBNOdB]

Figure 5.2 — influence de I'intervalle de garde Ng dans le cas d'un canal (Ray-
leigh)

Cette figure illustre I'influence de I'intervalle de garde sur les performances
des systemes OFDM. Nous remarquons, pour des valeurs de SNR supérieur a
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15 dB, que le BER pour Ng=Nftt/4=16 est inférieur a celui pour Ng=Nfft /16=4.
On constate également des coincidences entre les résultats simulés et ana-
lytiques pour le cas Ng=Nfft/4=16. ceci est conforme avec les résultats
théoriques de faite que I’augmentation de I'intervalle de garde élimine d’avan-
tage les interférences inter symbole, provoqué par les multi-trajets, mais ceci
est au détriment de l'efficacité spectrale.

2. Canal AWGN :

La figure 5.3 est obtenue en utilisant les mémes parametres utilisé précédemment.

influence de Ng dans un canal AWGN

B —EI—AWGN-a-naIyTique
"1 —&— Simulation Ng=16, AWGN
-+ Simulation Ng=4 AWGN

' ' ' '
...................... g ey Sy
| V \ | v

0 5 10 15 2 2% 30
EbNO[dE]

Figure 5.3 — influence de I'intervalle de garde Ng dans le cas d'un canal (AWGN)

Cette figure représente également les courbes représentant le BER en fonc-
tion du SNR pour les deux valeur de Ng cités précédemment, pour des
résultats simulés et analytiques. On remarquons des coincidences entre les
deux résultats pour Ng=Nfft /4=16 et Ng=Nfft/16=4. On constate que l'in-
tervalle de garde n’a aucune influence sur ce type de canal (AWGN) |du faite
de I'absence des interférences inter symboles.

68
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5.1.3 Influence de la taille de FFT ,Nfft :

la la performance du systeme de OFDM est influé par le nombre de sous por-
teuses.pour connaitre I'influence de ce dernier sur la performance de systeme Nous
avons fait notre simulation. On prendre deux valeur de Nfft (pour Nfft=64 et
Nfft=128),Dans deux types de canaux de communication a savoir un canal AWGN
et un canal multi-trajet.

1. canal de Rayleigh :
La figure 5.4, representant le BER en fonction de SNR, est obtenue en uti-
lisant les parametres suivants :
e Taille de 'intervalle de garde N,=0 (absence de l'intervalle de garde).
e Taille de constellation M=16 (16_QAM).
e Nombre de sous porteuses virtuelles Nve=0
e type de l'intervalle de garde (CP).

influence de Nfft dans un canal(Rayleigh)

___________________ Foo---------o----o
] Rayleigh-analytique

] —&— Simulation Nft=64 Rayleigh
—4— Simulation Nft=128 Rayleigh

' ' '
e mmmmememmmm—aaa ey deemeeccccemeamaaa g g
0 | 1 | v l

EBER

EBNO[dB]
Figure 5.4 — influence de la taille de FFT dans le cas d'un canal (Rayleigh)

Cette figure représente des courbes représentant le BER en fonction de SNR
pour les deux valeurs de Nfft cités précédemment, pour des résultats notre
simulation et ceux des résultats analytiques. on constate que les courbes
donnés par la simulation pour les deux valeurs de Nfft=64 et Nfft=128 sont
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au dessus de la courbe analytique. Nous remarquons que la courbe pour
la Nfft=128 est au dessus de celle de Nfft=64. Ces résultats signifient que
lorsque Nfft augmente la dégradation de performance diminue.

Ces résultat confirment bien ce qui était prévu par la théorie dans le cha-
pitre 1, nous avons vu que les performances en termes d’efficacité spectrale
augmentent avec Nfft, et le canal devient mois sélectif.

2. canal AWGN :
La figure 5.5 est obtenue en utilisant les mémes parametres utilise précédaient :

influence de Nfft dans un canal(AWGN)

—H&— AWGN-analytique
—&— Simulation Nfft=64 AWGN
------------------- : : : 1 —#— Simulation Nft=128 AWGN

BER

0 5 10 15 20 2 30
EbNO[dB]

Figure 5.5 — influence de la taille de FFT dans le cas d’un canal (AWGN)

Cette figure représente des courbes représentant le BER en fonction de SNR
pour les deux valeur de Nfft cités précédemment, pour des résultats de notre
simulation et ceux des résultats analytiques. Nous remarquons dans cette fi-
gure la coincidence entre ces résultats pour Nff =64 et Nfft=128. on constate
d’apres ces résultats les mémes performances pour les deux systemes OFDM.
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5.1.4 Influence de la taille du constellation M :

Comme nous avons eu dans le premier chapitre, que la taille de la constella-
tion a un lien direct avec la taille du symbole transmis et donc un lien avec le
débit de transmission. Pour connaitre I'influence de ce dernier sur la performance
du systeme, nous avons simulé notre systéme avec deux constellation de talle
différente : 4-QAM et 16-QAM, dans les deux types de canaux de communication
a savoir un canal AWGN et un canal multi-trajet.

1. canal de Rayleigh :
La figure 5.6 est obtenue en utilisant les parametres suivants :
e Taille de intervalle de garde Ny = N f ft/4 = 16

e type de 'intervalle de garde (CP).

. influence du type de constillation M dans un canal({{Rayleigh)
10 = T T

T

2] —+— Rayleigh fading analytic M=4

Rayleigh fading analytic M=16
I e —=<— Simulation Rayleigh M=4
—&— Simulation Rayleigh M=16

BER

EbNO[dB]

Figure 5.6 — influence de la taille de constellation dans le cas d'un canal
(Rayleigh)

Cette figure représente des courbes représentant le BER en fonction de
SNR pour les deux valeur de taille de constellation M=16 et M=4. des
résultats analytiques sont également représentés. nous remarquons que la
courbe pour M=4 est au dessous de celle de M=16 pour les résultats de
simulation et les résultats analytiques. Donc il y une amélioration de la
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performance pour M=4 par apport a M=16. Nous constatons également
que pour M=16 les deux courbes de les BER analytique et de simulation
coincident, donc l'approche analytique est plus valable pour des grandes
valeurs de M. ces résultats s’expliquent par le faite que 'augmentation de
la taille de la constellation rend la distance euclidienne entre les symboles
plus petite. Donc 'augmentation de la taille de constellation augmente la
probabilité d’erreur.

2. canal AWGN :
La figure 5.7 est obtenue avec les mémes parametres utilisés ci-dessus.

influence du type de constillation M dans un canal({(AWGHN)

212 —+— AWGN analytic M=4
. AWGN analytic M=16
—&— Simulation AWGN M=4
—H8— Simulation AWGN M=16

BER

0 5 10 15 20 25 30
EbNO[dB]
Figure 5.7 — influence de la taille de constellation Dans le cas d'un canal
(AWGN)

La figure 5.7 illustre les courbes du BER en fonction de SNR pour les deux
taille de constellation cités précédemment M=16 et M=4. les résultats obtenu
vérifient les mémes constats consternant le canal de rayleigh.
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5.2. ESTIMATEURS DU DECALAGE TEMPOREL STO

5.2 Estimateurs du décalage temporel STO

Nous avons présenté les techniques d’estimation des décalages temporel et
fréquentiel (chapitre 3 et chapitre 4). Ces techniques ont été selon les méthodes
de résolution en deux groupes :

— les techniques aveugles

— les techniques avec préambule
nous limitons notre simulation pour le décalage temporel STO a deux techniques
a savoir, la méthode a corrélation maximale et la méthode a différence minimale
(voir section 3.2.1 ).

estimation par correlation et difference Ng=32,nSTO=3, CFCO=0.00
2 T T T T T T

1.5

amplitude

0.5

0
-80
Echanttions
(a)
estimation par correlation et difference Mg=32, nSTO=3, CFO=2.00
0.35 - - . . . : .
0.3

0.25

0.z

amplitude

(b} Echanttions

Figure 5.8 — Estimation du STO par les deux méthodes corrélation et différence
pour Ng=32,a)pour CFO=0,b)CFO=2
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5.2. ESTIMATEURS DU DECALAGE TEMPOREL STO

Les résultats de simulation de STO pour les deux méthodes sont illustré par les
deux figures 5.8 et 5.9 correspondant aux deux valeurs de l'intervalle de garde :

Ng=Nfft/4=32 et Ng=Nfft/16=8 et deux valeurs de CFO : CFO=0 et CFO=2.

estimation par correlation et difference Ng=8 nSTO=3, CFO=0.00
1 T T T T T T T

0.8 4 -------
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—p ==
1
1
1
1
1
1
1
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amplitude

Echanttions

(a)

estimation par correlation et difference Ng=8 nSTO=3, CFO=2.00
D.B T T T T T T T

amplitude

(b) Echanttions

Figure 5.9 — Estimation du STO par les deux méthodes corrélation et différence
pour Ng=8,a)pour CFO=0,b)CFO=2

La figure 5.8(a) représente les deux méthodes d’estimation du STO a savoir la
méthode d’estimation maximale et la méthode de la différence minimale pour un

Ng=Nfft/4=32 et un CFO=0. On constate que l'estimation du STO est la méme
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par les deux méthode donc est coincide parfaitement avec la valeur proposée dans
le programme de simulation. La figure 5.8(b) illustre également les deux méthodes
d’estimation du STO pour le méme Ng et un CFO=2. On observe dans ces résultats
une légere différence entre les valeurs estimées par les deux méthodes et celle
proposée dans la simulation. Ces différences entre les valeurs sont due au décalage
fréquentiel CFO.

La figure 5.9(a) illustre les deux méthodes d’estimation du STO pour un

Ng=Nfft/16=8 et un CFO=0. nous constatons d’apres ces résultats obtenue qu’il
y une concordance entre la valeur estimée par la méthode de différence et celle
proposée lors de la programmation, par contre la méthode du corrélation donne
des valeurs erronées du STO.
La figure 5.9(b) exprime les mémes parametres de la figure 5.9(a) sauf le décalage
fréquentiel CFO=2. Les mémes remarques de la figure précédente sont toujours
valables sauf une légere décalage entre la valeur estimée par la différence et celle
programmée. Nous concluons que le décalage fréquentiel influe les deux méthode de
calcule d’estimation du STO et I'intervalle de garde influe uniquement la méthode
d’estimation par corrélation.
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5.3 Estimateur du décalage fréquentiel CFO

Dans cette section,nous évaluons 'effet des estimateur de décalage fréquentiel
CFO. Trois méthodes d’estimation de ce parametre ont été étudie dans la sec-
tion(4.5) :

— méthode basé sur les préambule,

— méthode de moose,

— méthode de Classen.

Des programmes ont été établis pour évaluer les performances de ces méthodes.
une comparaison de ces techniques, en terme de MSE en fonction de SNR, a été
faite. Nous avons montré 'influence de la taille de CP sur les trois techniques.
Nous avons evoqué également l'influence de la taille de préambule sur la premiere
méthode basé sur les préambules.

1. comparaison des trois méthodes :

technique d estimation de CFO par préaumbule

] —B— CP-based technigue
—&— Moose
.| —7—Classen

5 10 15 2 2% 30
SNR[dB]

1[]'7 i i i i i
0

Figure 5.10 — MSE en fonction de SNR pour les trois technique

La figure 5.10 représente les courbes représentant le MSE en fonction de SNR
pour les trois techniques(préambule, Moose, Classen). Nous remarquons que
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la méthode de Classen est plus performante que les deux autres méthodes,
et la méthode de préambule est la moindre performante.

2. influence de la taille de ’intervalle de garde Ng : la figure 5.11 illustre

MSE

I'influence de la taille de l'intervalle de garde sur les trois méthodes. Les
résultats obtenus montrent que la methode de Classen est invariante(sans ef-
fet).on constate également que le méthode de Moose s’est nettement améliorée
par augmentation de la taille de CP.

influence: du Ng sur les trois techniques

0 " . .
- —+&— CP-based technique Ng=32
-)ZI __ __ __ = 7] —&— Moose Ng=32
"""""""""""""""""""""""""" —%— Classen Ng=32
1 TR —+— CP-hased technique Ng=16
10°E —+— oose Ng=16
i —#— Classen Ng=16
10-3 £
e i -l e
10"
0%k SR
10°
10'7 i i i i i
5 10 15 2 25 3
SNR[dB)

Figure 5.11 — influence de I'intervalle de garde Ng sur les trois technique

On remarque que la méthode de préambule subit une légere amélioration
avec I'augmentation du CP.
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3. Influence du nombre des parties identiques dans les préambules :
la figure 5.12 illustre des courbes représentant le MSE en fonction de SNR
pour trois valeurs de parties identiques de préambule.

influence du nombre de partie d un preaumbule (L) sur la performance de la technique

“{ —B— CP-based technique L=1

- —5— CP-based technique =2

- CP-based technique L=4
T - |

MSE

SNR[dB]
Figure 5.12 — influence du nombre de parties de préambule

Nous constatons que les performances de la méthode se dégrade avec cette
augmentation. la théorie prévoit une amélioration de la méthode par 'aug-
mentation des parties identiques avec inversion des signes. cette derniere
partie n’était pas programmeé.
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conclusion :

Nous avons évalué dans ce chapitre les différentes parametres d'un system OFDM
a savoir type de canal, la taille de I'intervalle de garde, taille de la FFT et la taille
de constellation. Nous avons constater que l'augmentation de l'intervalle de garde
augmente le performance de systéeme mais au détriment de 'efficacité spectral.
L’augmentation de la taille de FF'T augmente le débit mais diminue la sélectivité
de canal. L’influence de 'augmentation de la taille de constellation augmente le
débit et dégrade les performance de systeme.

Nous avons simulé les retard temporel et fréquentiel subit par le signal OFDM
lors de la transmission. nous avons estimé le STO par deux techniques a savoir la
méthode de corrélation maximale et la méthode de différence minimale.nous avons
constatés que ces deux techniques sont influencés par le décalage fréquentiel. la
taille de I'intervalle de garde influe seulement sur la méthode de corrélation.
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Conclusion générale

Dans notre travail, nous avons étudié les différentes techniques de synchroni-
sation dans les domaines temporel et fréquentiel. Deux types de techniques ont
été développées a savoir les techniques aveugles et les techniques a préambules.
Afin d’évaluer ces derniéres, nous avons réalisé un programme de simulation sur
le logiciel matlab. Cette implémentation a été divisée en trois parties. Dans la
premieére partie, nous avons évalué 'influence des différentes parametres d’un sys-
teme OFDM a savoir le type de canal, la taille de I'intervalle de garde, le nombre
des sous porteuses utilisées et la taille des constellations. Les résultats obtenus
sont les suivants :

e [’augmentation de I'intervalle de garde augmente le performance du systeme

mais au détriment de 'efficacité spectral.

e [augmentation de la taille de FFT augmente le débit mais diminue la

sélectivité du canal.

e [augmentation de la taille de constellation augmente le débit mais dégrade

les performances des systemes OFDM.

Dans les deux dernieres parties de simulation, nous avons estimé les décalages
temporel et fréquentiel par les deux types de techniques étudiées précédemment : la
technique aveugle et la technique avec préambule. Dans la technique aveugle, nous
avons utilisé deux méthodes pour I’évaluation du STO : la méthode de corrélation
maximale et la méthode de différence minimale. les résultats obtenus permettre
de conclure que :

e les deux techniques sont influencées par le décalage fréquentiel.

e Et seulement la méthode de corrélation est influencée par la taille de 'inter-

valle de garde.

Le décalage fréquentiel a été évalué par trois méthodes a savoir la méthode de
préambule, la méthode de Moose et la methode de classen. Nous avons constaté
d’apres les résultats de simulation que :

e La méthode de classen donne des meilleurs performances pour 'estimation

de CFO et n’est pas influencé par la taille de 'intervalle de garde.

e La méthode de Moose ce classe en terme de performance devant la méthode

de préambule.

e les méthodes de préambule et de Moose sont tres influencé par la taille de

I'intervalle de garde.

Notre simulation a été limitée a quelque méthodes a cause de la complexité
des implémentations de ces algorithmes. Ceci permet de donner a ce travail une
continuité pour terminé toutes les implémentations afin de comparer ces différentes
méthodes. Ce systeme peut étre intégré en implémentation sur des circuits FPGA
ou sur des processeurs DSP.

80



ANNEXE

les parametres qui permette de dérivé la fonction log-vraisemblance sont donnés

par les équations suivant :

Le—

é_zz

pour ¢ = 0, ...,n d’ailleurs

ZZ|rlk+9 L) 1? o ek

=0 k=0
N/2+Let+0—1
> Iroi(k+N/2=Le) P ek
k=0
N—0-1
S gk +0 = Le) P Dk
k=0

1
k—|—9 LC)E(I{)—I—Q—FN LC)[pS ]kk+N

0 1=—1

Vi(0) = ilcoTz(k+9

2L” ori(k+ 60—

x|

[U2+ 2

— LC)T’Z'(LC + 60— k‘) X [(Cs + 02IM)_1R:P5_1]I~:,2LC—I~:

L )’I"Z( C—FQ—/{I) [02+02G2R*G P+1]k2LC k

22L5+29T,(/€+N/2— )Ti(N/2 4+ L.+ 20 — k)

ot GIRIGT P Jkprv20-r 1= —1

st L+1n(l{:+9 Lc)n(M—{—@ k)
[(C +021 ) IR*PS ]ICN+2LC k ZZO,---J?

A o1 ik 40— Lor(M +6 k)

GLR:GT P+1]k NA2Le—k 1=n+1

1 _
@Gy L=m

V'0< I,m<2L.+20

1
(02+02)
V2L, +20+1<Im<N/2+L.+60—-1

0 otherwise
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Dans cette partie, on donne quelques détailles sur les formules qui nous permettre
de dérivé I'approximation donné par I’équation (4.43). Cette approximation a été
dérivé pour nous permettre de clarifie la relation entre les deux estimateur Nc et

MCLO.
_ o2/o2  SNR
P =1%v02/02 " 1+SNR
UGB+ _
N
Vi(B+6)|
T_O
1= 1 +2)p?B?|(h x h)(26)
N 2 | AE Ol =
1 n+1 Z 0
— i ~(
Nizz_:ll (B+0)]
TB+60) - +2p &2 e (2 =p)  (1-p)
v =l ey P A PON - B Gy

82

(5.3)

(5.4)



Bibliographie

[1]

2]

3]

[10]

[11]

[12]

Xavier LAGRANGE, "Principe de la transmission OFDM -Utilisation dans les systémes
cellulaire”, Techniques de I'ingénieur, Télécom Bretagne, 2012.

Y. S. Cho, J. Kim, W. Y. Yang, C. G. Kang, ” MIMO-OFDM Wireless Communications
with MATLAB”, Wiley, G Bretagne, 2010.

S. Kaiser et K. Fazel, "Multi-carrier and spread spectrum systems : From OFDM and
MC-CDMA to LTE and WiMAX”, Deuxieme édition, Wiley, G Bretagne, 2008.

M. TOUHAMI, "Evaluation des Systéemes OFDM et Estimation du Décalage Fréquentiel
de la Porteuse”, PFE, ENP Alger . 2001.

H. Steendam et M. Moeneclaey, ”Sensitivity of orthogonal frequencydivision multiplexed
systems to carrier and clock synchronization errors”, Signal Processing, vol. 80, pp. 1217-
1229, July 2000.

HAMOUDA Cherif, ”Estimation de canal trés sélectif en temps et en fréquence pour les
systemes OFDM”, PFE, ENSP Alger, 2009.

T. fusco, ”Synchronnization technics for OFDM systems”, These, Universita degli studi di
napoli federico II, 2005.

Gavin Hill ”"Peak Power Reduction in Orthogonal Frequency Division Multiplexing Trans-
mitters”, These, de PhD, Mars 2011.

Ahmed BENFARAH, ”"Conception et Implémentation des Fonctionnalités de Synchronisa-
tion dans un Récepteur DVB-”,

P. O. Amblard, M. Gaeta and J.L. Lacoume, ”Statistics for complex variables and signals-
Part T : Variables,” Signal Processing, vol. 53, pp. 1-13, 1996.

S.M. Kay, "Fundamentals of statistical signal processing : estimation theory,” Prentice Hall,
1993.

M. Speth, F. Classen and H. Meyr, "Frame synchronization of OFDM in frequency selective
channels,” in Proc. VT'C, pp. 1807-1811, May 1997.

J.J. van de Beek, P.O. Borjesson, M.L. Boucheret, D. Landstrom, J.M. Arenas, P. Odling
and S.K. Wilson, "Three non-pilot based time and frequency estimators for OFDM,” Signal
Processing, vol. 80, pp. 1321-1334, July 2000.

T. Keller, L. Piazzo, P. Mandarini and L. Hanzo, "Orthogonal frequency division multiplex
synchronization techniques for frequency-selective fading channels,” IEEE J. Select. Areas
Commun., vol. 19, pp. 999-1008, June 2001.

K. Shi and E. Serpedin, "Coarse frame and carrier synchronization of OFDM systems : a
new metric and comparison,” IEEE Trans. Wireless Commun., vol. 3, July 2004.

83



BIBLIOGRAPHIE

[16]

[17]

[18]

[19]

[20]

[21]

D.C. Rife and R.R. Boorstyn, ”Single-tone parameter estimation from discrete-time obser-
vations,” IEEE Trans. Inform. Theory, vol. IT-20, September 1974.

T.M. Schmidl and D.C. Cox, "Robust frequency and timing synchronization for OFDM,”
IEEE Trans, Commun, vol. 45, December 1997.

Y.V. Zakharov, et T.C. Tozer, "Frequency estimator with dichotomous search of periodoram
peak,” IEE Elecron, Letters, vol. 35, pp. 1608-1609, September 1999.

M. Morelli et U. Mengali, ”An improved frequency offset estimator for OFDMapplications,”
IEEE Trans. Commun. Letters, vol. 3, March 1999.

T. Thaiupathump, C. D. Murphy, et S. A. Kassam, ”Asymmetric signaling constellations
for phase estimation,” in Proc. SSAP, pp. 161-165, August 2000.

B. Picinbono, "Second-order complex random vectors and normal distributions,” IEEE
Trans. Signal Processing, vol. 44, pp. 2637-2640, October 1996.

H. Minn, V.K. Bhargava, and K.B. Letaief, “A robust timing and frequency synchronization
for OFDMsystems,” IEEE Trans. Wireless Commun., vol. 2, pp. 822-839, July 2003.

84



	page_de_garde.pdf
	pfe_finé.pdf

