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Résumé

L'orientation des télécommunications vers les hauts-débits fait de la technique de
modulation OFDM l'un des centres d'intéréts privilégie de la recherche actuelle. Cette
technique basée sur le principe d'orthogonalité des "filtres” réalisant la modulation ne
nécessite pas d'égalisation a proprement parler, mais requiert une estimation de la réponse
fréquentielle du canal pour chaque symbole transmis.

Nous proposons dans ce travail des méthodes d'estimation de canal trés sélectif en temps
et en fréquence basés sur le critere du Maximum a Posteriori traitant le signal recu par blocs.
Ces algorithmes reposent sur un modele de canal obtenu suivant la décomposition
orthogonale de la matrice d'autocorrélation du canal selon le théoréeme de décomposition
orthogonale de Karhunen-Loéve. Nous présenterons également les performances de ces
nouvelles techniques comparées a celles de méthodes classiques d'estimation de canal ainsi
que la robustesse de ces techniques a I'erreur d'estimation des statistiques du canal.

Mots clés : Maximum a Posteriori, OFDM, SNR
Abstract

High bit rates services focusing in the telecommunications domain are leading to an
increasing interest for OFDM modulation in actual research. This technique is based on
orthogonal modulating filters and doesn't need the use of an equalizer, but it requires the
estimation of the channel frequency response for each transmitted symbol. Today's
propagation contexts met in high bit rate mobile communications may be really tough to
precisely estimate.

In this thesis, we propose some channel estimation methods for highly frequency and
time selective channels, based on the Maximum a Posteriori criteria, processing block by
block the received signal. These algorithms use a channel model based on the orthogonal
decomposition of the autocorrelation matrix of the channel obtained by means of the
Karhunen-Loéve orthogonal expansion theorem. We also present these new techniques



performance compared to classical channel estimators and the robustness of those methods to
an error on the channel statistics.

Key words: Maximum a Posteriori, OFDM, SNR
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Introduction générale

Les technologies de I’information et de la communication évoluent avec les besoins et les
exigences du temps. Elles sont actuellement caractérisées par I’éclosion de techniques visant a
améliorer de facon notable les performances des réseaux de communication offrant le
transport de plus grandes capacités et de meilleures qualités. Dans les pays les plus avances,
les opérateurs doivent pouvoir offrir de nouveaux services pour générer plus de revenus étant
donné qu’ils ont déja atteint un taux satisfaisant de télé densité. Ces services sont
généralement liés par anticipation aux besoins des clients. Aux nombres de services on peut
citer I’internet, la téléconsultation, le téléenseignement, la visioconférence, les réglements en

ligne, la vidéo a la demande, la télévision su mobile, la visiophonie,...

Tous ces besoins on été, au cours des vingt derniéres années, a l'origine de la résurgence
des systemes multiporteuses OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplexing). Cette
technique, apparue a la fin des années 60 [1] a peu été exploitée avant les années 90. Ses
qualités intrinséques l'ont amené a étre utilisée dans les normes de diffusion numeérique de
programmes radio (Digital Audio Broadcasting : DAB) [2] et télévisés (Digital Video
Broadcasting : DVB) [3], pour la transmission de données a hauts débits sur lignes bifilaires
(Asynchronous Digital Subscriber Line : ADSL) ainsi que pour des systémes hauts-débits de
type HIPERLAN (HIgh PERformances Local Area Network).

Aujourd'hui, la préoccupation grandissante des télécommunications pour les hauts débits
fait de la technique OFDM I'un des centres d'intérét privilégie de la recherche actuelle. Tous
les probléemes inhérents a la méthode OFDM dans les contextes de transmission mobiles et
hauts débits sont étudiés : synchronisation temporelle, synchronisation fréquentielle,

égalisation et estimation de canal.

Les systemes OFDM sont fondés sur le principe d'orthogonalité des filtres réalisant la
modulation. Ces méthodes fonctionnent intrinsequement par bloc, la modulation d'un bloc de
symboles étant réalisée le plus souvent par une Transformée de Fourier Discréte Inverse
(TFDI). L'introduction d'un intervalle de garde de durée supérieure a I'étalement des retards
du canal, permet d'éliminer I'Interférence Entre Symbole (IES) générée lors du passage dans

ENP Alger
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le canal. L'égalisation en est donc simplifiée, mais nécessite toujours une estimation de la

réponse fréquentielle du canal pour chaque symbole OFDM.

L'estimation de canal trés sélectif en temps et en fréquence suppose avant tout d'avoir un
modele bidimensionnel pour le systeme OFDM ainsi que pour le canal de propagation
considéré. C'est I'objectif du premier chapitre, ou nous avons présenté le modele en treillis
temps-fréquence du signal OFDM, ainsi qu'une modélisation originale du canal basé sur la

décomposition de Karhunen-Loeve [4].

Le deuxieme chapitre présente un nouvel estimateur itératif de canal trés sélectif en temps
et en fréquence, utilisant I'algorithme EM. Cet estimateur traite le signal recu par bloc temps
fréquence comprenant tout ou partie des porteuses de plusieurs symboles OFDM. Dans cette
partie, les symboles seront supposés non codés et le vecteur d’initialisation est non optimisé.
C'est pourquoi le troisieme chapitre se consacrera au traitement de blocs temps-fréquence
composés de symboles codés (turbo-estimation de canal) avec et sans vecteur d’initialisation

optimisé.
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Chapitre 1

Systeme et modeles

Dans ce premier chapitre, nous nous attacherons a présenter les principales modélisations des
systémes utilisant la technique OFDM en tant que modulation (voir fig.1.1), ainsi qu'une
représentation originale du canal de propagation. Nous fixerons également les principales
notations utilisées dans ce document.

1.1 Introduction

Historiqguement, les premiéres techniques multiporteuses ont vu le jour a l'ére des
communications analogiques. Ces méthodes ont donc tout d'abord fait I'objet de représentations
continues, caractérisées par des fonctions orthogonales continues. Le modulateur et le
démodulateur étaient alors des bancs de filtres théoriquement orthogonaux, mais la réalisation de
filtres analogiques parfaitement orthogonaux est rigoureusement impossible et s'en approcher est
donc trés codteux.

Cette représentation a donc progressivement été remplacée par une modélisation discrete des
éléments de ces systemes. Aujourd'hui, les transformées orthogonales les plus couramment
utilisées dans les systtmes OFDM sont la Transformée de Fourier Discréte Inverse et sa
transformée duale, la Transformée de Fourier Discréte, préférées pour leur faible complexité et
leur facilité de mise en ceuvre.

Nous nous intéresserons dans ce chapitre plus particulierement a une modélisation plus
globale du principe de transmission OFDM en considérant I'existence d'un treillis bidimensionnel
dans le plan temps-fréquence sur lequel sont émis les symboles d'information et nous
introduirons une nouvelle modélisation du canal basée sur le théoréme de décomposition
orthogonale de Karhunen-Loéve. Enfin nous introduirons les codes convolutifs ou nous
I’utiliserons ultérieurement dans le chapitre des turbo estimateurs.

1.2 Etude d’un Emetteur OFDM [5]

A I’émetteur, une conversion série/paralléle est appliquée & la séquence d’information en
série divisée en blocs. Apres, chaque bloc est mappé a travers une constellation. Ensuite, une
modulation aux E sous porteuses paralléles dans le domaine fréquentiel. Les valeurs complexes
résultantes sont converties par une IFFT de taille N>E du domaine fréquentiel vers le domaine
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temporel. Le préfixe cyclique (ou I’intervalle de garde) est alors ajouté a chaque symbole avant la
conversion numérigues-analogique et puis la transmission.

= Addition
. et IDFT - I 1 X Conversion
Donnée série Sn Conversion *| Conversion d'un Ay e x(\7
——»  séric . ou .| parallele » intervalle | UMETIGUE
parallele | @ IFFT . CTic de analogique
» garde
i
Propagation|
multi
trajets
h(r.1)
.
inverse OFDM
- - Suppression|
Donnée série recue R,, |Conversion < DFT |« Conversion de ¥V, |Conversion
‘«— vparallele 4. ou ‘. Serllle‘l I"intervalle [« analogique
SCHiE : H arallele numérique
~ FFT b P de q
~ - garde

Fig. 1.1 : Un systéme de transmission OFDM
1. 2.1 Conversion série-parallele

Les données a transmettre sont sous forme d’une séquence d’information série. La
conversion consiste a convertir cette derniére en sous séquences paralleles. Cette étape est
nécessaire pour transmettre un nombre important d’information par un seul symbole OFDM. Le
nombre de bits transmis dans chaque symbole OFDM dépend des schémas de modulations
utilisées et du nombre des sous porteuses utilisées.

1.2. 2 Mapping

On subdivise la séquence d’information en sous blocs de R bits. On utilisera une modulation
E-QAM (E-ary Quadrature Amplitude Modulation). La taille E de la constellation est donnée par
E = 2% Chague R bits est représenté par un signal correspondant & un point de la constellation.
Ce point peut étre représenté par un nombre complexe dont les parties réelles et imaginaires sont
notees respectivement | et Q. La Figure 1.2 montre 3 constellations : 4-QAM, 16-QAM et la 64-
QAM. Chaque constellation est batie sur le méme modele, a savoir que les parties réelles et
imaginaires des symboles prennent leurs valeurs dans I’ensemble (+v; +3v; +5v; ...).

1.2.3 L’IFFT

Apres 1’étape du mapping au domaine fréquentiel, avant I’application de I’'IFFT, chaque
échantillon de ’IFFT correspond a une seule sous porteuse. L’IFFT est utilisé pour convertir ce
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signal au domaine temporel. Le k™™ symbole signal module une sous porteuse de fréquence f;.
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 entre les
sous porteuses. Ainsi, lorsque 1’échantillonnage est effectué précisément a la fréquence fx d’une
sous-porteuse, il n’y a aucune interférence avec les autres sous-porteuses. Ceci permet d’obtenir

ainsi une occupation optimale du spectre.

E =64
ir m-——-———®#—-—————#%+ -——-—-——-®%-——--—"#%——"—--®#-——"—--®#—————%
I I
| |
| |
5 # - - a - - - 4
I l
|
: E =146 1
3 :l L L R F--——% - dl
|
! | | I
2 | | E=4 | I
Z 1r » . ' L EE R | 4 . *
...':_:U : I ! : : |
= | i | l ! I
- -1F Ih ] + w__| _4& |I L #
! I | l
1 : | :
I
-3+ m a F——--—-a--1-- r-———4 = il
I .
I I
1 |
-5+ Ip a L] ] - - - ql
| :
| |
| |
T b _e———_a__)__ P e_——__4
1 1 1 1 1 1 1 1
-7 -h -3 -1 1 3 5 T
Phase

Fig. 1.2 Constellations 4-QAM, 16-QAM, 64-QAM
1.2.4 Insertion de I’Intervalle de garde

Le préfixe est constitué des derniers échantillons [x(N — v),...,x(N —1)] du symbole
OFDM. Ainsi, les différentes répliques du symbole ont un nombre entier de cycles dans
I’intervalle de I’IFFT et les sous-porteuses n’interférent plus.

L’ajout de ce temps de garde Ty a pour but d’éliminer I’ISI qui subsiste malgré
1I’orthogonalité des porteuses. Pour que cet intervalle de garde soit efficace, sa durée doit étre au
moins égale a I’écho non négligeable le plus long (celui qui a le retard maximal) des canaux
sélectifs en fréquence (voir fig.1.3). Entre la période symbole, la période utile et I’intervalle de
garde s’instaurent donc la relation (1.1):
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T, =T, + Tg (1.2
Préfixe Derniere partie
cyclique du symbole temps
_______________________ R
“-—v.d‘- L
¢ Tu T %

it g

Fig. 1.3 Principe du préfixe cyclique

ou Ty est la durée de I’intervalle de garde ajouté et T, est la durée initiale du symbole généré par
I’IFFT. La longueur de I’intervalle de garde est :

p > [Cmex e (1.2)

ou N, est le nombre de sous porteuses

En plus de la protection du signal OFDM contre I’ISI, I’intervalle de garde assure également
la protection contre les effets du décalage temporel entre le récepteur et I’émetteur.

1.2.5 Modulation Radio Fréquence

L’autre possibilité est d’effectuer une transposition en fréquence, permettant ainsi de
moduler respectivement une porteuse en phase et une porteuse en quadrature, par les parties
réelle et imaginaire de la trame OFDM (voir figure 1.4).

Signal réel
| ,, O
D S ' > CNA P it ¥ transposé
k F / passe-bas 90° ) R
o = F ) o (o) Y
\_PI F t Filtre K_/ v
CNA [
T passe-bas :Q;)
Modulateur 1Q
Modulateur {s};.yTrame complexe OFDM

OFDM

Fig. 1.4 Schéma de modulation ou transposition fréquentielle dans un systeme OFDM
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A la sortie du module assurant I’IFFT, on sépare les parties réelles I et imaginaires Q des
signaux OFDM, et on effectue ensuite une conversion parallele série. Ces données numériques
sont converties en données analogiques (CNA) et ensuite traversent un filtre passe bas. Le spectre
OFDM est transposé autour de la fréquence de I’oscillateur local par le modulateur (I, Q). La
modulation radio fréquence (RF) est donc implémentée grace a des techniques analogiques
classiques.

1.3 Récepteur OFDM [5]

Au récepteur, apres conversion analogique-numérique et suppression du prefixe cyclique,
une FFT de taille N agit pour traduire le symbole OFDM regu en des signaux d’information de
données complexes. Les opérations de décodage et de demapping sont utilisées pour récupérer le
flux des données transmises.

On suppose que le signal est synchronise, ce qui implique que le début de chaque paquet et
la fréquence d’échantillonnage sont corrects.

1.3.1 La suppression de I’intervalle de garde

Cette étape consiste a supprimer la copie du symbole qui était ajouté a 1’émission pour
éliminer les interférences entre symboles.

13.2FFT

Le signal parvenu au bloc de la FFT apres suppression de I’intervalle de garde, ce bloc
convertit le symbole OFDM en des signaux d’information. Il réalise 1’opération inverse de
I’IFFT.

1.3.3 Le demapping

Le demapping n’est que 1’opération inverse du Mapping c’est & dire correspondre a un
vecteur (I, Q) un ensemble de bits selon le map ou la constellation utilisée a I’émission.

1.4 Canal radio mobile

Le canal de propagation décrit le support physigue 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 propagation par trajets multiples et a la mobilité du récepteur [6] (voir figure
1.5), et elle constitue la caractéristique principale du canal radio mobile. En plus de la variation
dans le temps, le canal radio mobile souffre de plusieurs imperfections comme 1’évanouissement,
I’interférence, 1’effet Doppler et 1’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 indoor/outdoor) est nécessaire.
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Ceci peut permettre, par des simulations, d'estimer et de valider I'exécution d'un arrangement
donné de transmission.

1.4.1 Caractéristiques du canal radio mobile

Dans le canal radio mobile (voir figure 1.5), 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.
a) Propagation multi-trajet

La propagation multi-trajet se produit par suite de réflexion, dispersion et de diffraction de
I'onde électromagnétique transmise a travers différents obstacles. Ainsi, a la réception beaucoup
de signaux arrivent de différentes directions avec des retards, des atténuations et des phases
diverses. La superposition de ces derniers donne des variations d’amplitude et de phase du signal
regu, qui rend difficile la récupération du signal d’information d’origine [7].

b) Effet Doppler

L’effet Doppler est le décalage de la fréquence £, du signal transmis, a la réception d’une
quantité f;, qui est donnée par la fréquence Doppler [6] :

Signal
emis

Signal
AN~ recu
e = O

Fig 1.5 : La propagation multi-trajet variable dans le temps

f = vf.cos(a) (13)

Cc
ou :
v est la vitesse de déplacement du récepteur.
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c est la vitesse de propagation de 1’onde électromagnétique dans 1air, c=3.10%m/s.

a est I’angle entre ¥ (vitesse de déplacement) et k (direction de propagation du champ), (voir
figure 1.6). Le décalage de la fréquence est da a la variation d’amplitude et de phase du signal
recu, qui est le résultat de déplacement des objets dans le canal radio [7]. Le maximum de la
fréquence Doppler détermine la variation dans le temps du canal radio mobile (voir section
1.4.2), il est donné par [6] :

fDmax = vTﬁ‘ (14)

¢) 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 [8] :

Fading a court terme

Ce sont les fluctuations de la puissance du signal recu sur un intervalle de temps ou un
déplacement suffisamment petit (voir Figure 1.7). 1l 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.

5
Trremte.

Ll |
T Trrres
PSP Er 5w

»

Fig. 1.6 Schéma représentatif de 1’effet Doppler
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 suffisamment grand (voir Figure 1.7),
il est appelé aussi ‘’Log-Normal fading’’ ou bien ‘’Shadowing”’. Il est du principalement a I’effet
de masque par des obstacles (collines, foréts, immeubles, ...) [8].

d) Pertes dues a la distance ou Path Loss [9]

Elles dépendent de plusieurs facteurs comme la fréquence et la hauteur de 1’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
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plus basse appelée canaux montants en opposition aux canaux descendants. Les pertes sont plus
faibles quand 1’émetteur est plus haut. De plus a partir d’une certaine distance apparait un point
de rupture (break point), au-dela duquel I’atténuation est plus élevée avec la distance.

pertes en espace libre
~

puissance r?{;ue en dBm ) fading 4 court terme

- {
e fading 4 long terme f

\ |
\ i

k‘bt # :

L "= o, \ [

el WM "j't‘:{; y f
1 - ¥ -

Fig. 1.7 : Les catégories de fading en fonction de la distance

1.4.2 Modélisation du canal radio mobile

Le canal radio mobile peut étre caractérisé par sa réponse impulsionnelle c(t, t), ou par sa
fonction de transfert C(f,t), qui sont variables dans le temps, ou C(f,t) est la transformée de
Fourier de c(t, ) [7]. La réponse impulsionnelle représente la réponse du canal au temps t, a une
impulsion appliquée au temps t - 7. 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 [7]:

Np—1
c(tt) = z apej(Z”fD'P“'d’P) §(t— Tp) (1.5)
p=0
1si =1
ou: ot — ={ p 1.6
. (T Tp) 0 sinon (1.6)

eta, , fpp , ¢, et 7, sont respectivement I’amplitude, la fréquence Doppler, la phase et le retard
de propagation, associés au trajet p , p=0,1, ..., N, — 1. La fonction de transfert du canal est [7] :

CUf D) = Sy @, e/ BrUopt=fr)+0r) w7
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Les retards sont mesures par rapport au premier signal détecte a la réception. La fréquence de
Doppler dans les équations (1.3) et (1.4) est donnée par :

fop = vf.cos(ap) (1.8)

c

OU @y est I’angle d’incidence associé au trajet p.

La figure 1.8 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 c(zq,t) et
c(t,, t) sont incorréelés pour 7, différent de 7, (Uncorrelated Scattering US), on définit la densité
spectrale de puissance croisée (the delay cross-power spectral density) par [10] :

o(z, At) = %E{C(T, )c*(r,t + At)} (1.9)

Cq:r][ CI_J’HW\/‘
+—> d - > f
: B

=i

Fig. 1.8 La réponse impulsionnelle et la fonction de transfert variables dans le temps

ou : E{.} c’est I’opérateur de I’espérance mathématique.
La transformé de Fourier de p(t,At) dans la direction du temps, donne la fonction de diffusion
(Scattering function) retard-Doppler S(z, fp), qui est donné par [10].

S(t, fp) = j+wp(r,At)e_jz”fD(At)d(At) (1.10)

La densité spectrale de puissance des retards p(t), qui caractérise la sélectivité fréquentielle du
canal radio mobile, donne la puissance moyenne de sortie du canal en fonction du retard 7 [7].
p(t) estdonnée par [11] :

p(@) =[Sz, f)d(f) (L.12)

Le retard moyenne 7, la dispersion des retards (ou le retard de Root Mean square) tpys et
I’étalement des retards (ou le retard maximal) T,,,, Sont des paramétres qui caractérisent la
densité spectrale de puissance des retards [11].
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Le retard moyen est donné par [7]:

X, Q
T= ”Ng_l” ? (1.12)
szO Qp
ou :
2
Q, =|a,| (1.13)
Q, est la puissance du trajet p. Le retard Ty est défini par [7] :
Zgigl 58,
TrMs = N,—1 -7 (114)
szO Qp

De la méme fagon, La densité spectrale de puissance de Doppler S(fp) caractérise la variation
temporelle du canal, et donne la puissance moyenne de sortie en fonction de la fréquence f, [11].
S(fp) estdonné par :

S(fo) = [77S(, fr)d(@) (1.15)

La dispersion de fréquence est quantifiée par fp yax €t fp spreaa [7]- DoOppler spread (fp spread )
est la bande passante de la densité spectrale de puissance de Doppler, et prend des valeurs dans
I’intervalle :

fD spread < ZlfD max | (116)
1.4.3 Statistiques de fading du canal [11]

Les statistiques du processus de fading qui caractérisent le canal sont trés importantes 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'application du théoréme de la limite centrale méne & 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 dominant, le processus
est de moyenne nulle. L'amplitude de la fonction de transfert du canal :

a=a(f,t) =I|C(f, 1)l (1.17)
est une variable aléatoire, qui suit une distribution de Rayleigh donnée par (1.18) :

Za _aZ/Q

p(a) =—e

5 (1.18)
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ou, Q = E{a?} est la puissance moyenne. La phase est uniformément distribuée dans I'intervalle
[0, 2x].

Dans le cas du canal multi-trajet qui contient une ligne de vue (LOS) ou une composante
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,
I'amplitude de la fonction de transfert suit une distribution de Rice donnée par :

p(a) = Z—ae(_a2/9+kRice )I

5 o (1.19)

Le facteur de Rice Kg;.. 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, 2x].

1.4.4 Interférence Inter-symboles (I1SI) et Inter-canal (ICI) [7]

La dispersion des retards (The delay spread) peut causer I’interférence inter-symbole (1SI),
quand les symboles d’information adjacents interférent entre eux a cause de différents retards en
différents trajets de propagation. Le nombre de symboles interférés dans un systeme de
modulation mono-porteuse (single-carrier) est donné par la relation (1.20) :

Tmax
NISI,mono —porteuse — T, (1.20)

Pour les applications & débit éleve avec une durée de symbole tres courte T; < T,,,, 1’effet
d’IST et la complexité de récepteur peuvent augmenter de maniere significative. Cet effet peut
étre contrari¢ par différentes mesures telles que 1’égalisation dans le domaine temporel ou
fréquentiel. Dans les systémes d’étalement de spectre, les récepteurs Rake avec plusieurs doigts
(arms) sont utilisés pour réduire 1’effet d’IST par exploitation de la diversité multi trajets tel que
chaque doigt est adapté aux différents trajets de propagation.

Si Ty > Tpa Deffet d’IST est négligeable. Cet effet est exploité dans la transmission multi-
porteuse ou la durée d’un symbole augmente avec le nombre de sous-porteuses N.., ce qui permet
de diminuer le nombre d’ISI par la relation (1.21):

T
NISI,mono —porteuse — I\T]n—.;:; (121)

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 probléme.
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Pour les systemes de modulation multi-porteuse 1’espace entre les sous-canaux Fs devient
tres petit, donc 1’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 (1.22):

FS > fD max (122)

Apres verification des conditions (1.20), (1.21) on peut éliminer I’IST et I’ICI résiduel par
utilisation d’un intervalle de garde (voir section 1.2.4).

1.4.5 Modélisation d’un canal multi-porteuse [7]

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

» L’absence d’ISI et d’ICI.
» Avoir pour chaque sous-porteuse un Fading non selectif en fréquence.
» L’invariance dans le temps pendant un symbole OFDM.

La fonction de transfert de canal discrete adapté aux signaux multi-porteuse résulte en :

Cui = COF,iTy) = B0 apel Crl/oaTeonfiny) i)

=a, e/ (¥n) (1.23)

ou la fonction de transfert continue C(f,t) est échantillonnée dans le temps a des périodes de
T, et en fréquence a des espaces de Fs.

1.4.6 Diversité et Sélectivité [8]

Alors que les trajets multiples sont a 1’origine d’une sélectivité fréquentielle et d’un
étalement des retards, ’effet Doppler provoque une Sélectivité temporelle et un étalement
fréquentielle. Pour assurer une qualité de transmission suffisante, les systémes doivent étre
résistants aux trajets multiples mais aussi peut sensibles a 1’effet Doppler. Les conséquences de
ces deux phénomenes sur la qualité de transmission vont dépendre des propriétés de sélectivité et
de diversité du canal.

Avant d’étudier la diversité et la sélectivité du canal radio mobile il faut définir la bande et le
temps de cohérence :

La bande de cohérence (4f). d’un canal radio mobile est la bande de fréquence sur laquelle les
caractéristiques de propagation d’un signal sont corrélées, et elle peut étre approximee par (1.24):
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1

(Af)c = (1.24)

Tmax
Le temps de cohérence (4t), est la duréee sur laquelle les caractéristiques du canal radio mobile
peuvent étre considérés comme invariantes, et elle peut étre approximée par (1.25):

(A), ~ (1.25)

ZfD max

a. Notion de sélectivité

La notion de selectivité du canal est définie a partir du rapport entre la bande occupée par le
signal et la bande de cohérence, et du rapport entre la durée d’un symbole et le temps de
cohérence. Quatre cas de figure peuvent se présenter :

B < (4f). & T, > tpuys: Si la bande occupée par le signal est inférieure & la bande de cohérence
du canal, les fréquences du spectre du signal subissent la méme atténuation ou amplification (voir
figure 1.9). Dans se cas, les évanouissements fréquentiels sont dits évanouissements plats (flat
fading) et le canal est alors non-sélectif en fréquence.

B> (Af). = T, < tgys: Si la bande occupée par le signal est supérieure & la bande de
cohérence du canal, les évanouissements fréquentiels n’atténuent que certaines composantes du
spectre du signal (voir figure 1.9). L’étalement des retards étant supérieurs a la durée d’un
symbole, il se produit alors des interférences inter-symboles (ISI). Le canal de propagation est
alors sélectif en fréquence.

T, < (4t), © B > 2fp max : lorsque 1’étalement Doppler (Doppler spread) est inférieure a la
bande occupée par le signal, le canal de propagation est dit a évanouissement lent (ou slow
fading). Dans ce cas la réponse impulsionnelle reste constante sur plusieurs symboles consécutifs.
Le canal est alors non-sélectif en temps.

T, > (At), & B < 2fp max - Par opposition au cas precédent, si la bande fréquentielle du signal
est inférieure a 1’étalement Doppler du canal, le canal de propagation est dit a évanouissement
rapide (fast fading). Le canal est alors sélectif en temps.

b. Notion de diversité

A partir de la bande de cohérence et du temps de cohérence du canal, il est aussi possible
d’estimer 1’ordre de diversité du systéme. La diversité se définit par la présence en réception de
plusieurs répliques indépendantes d’une méme information. Ainsi si une réplique donnée subit un
fort fading, les autres signaux sont vraisemblablement moins atténués. Il existe de nombreuses
formes de diversité. Parmi celles-ci, en distingue par exemple, les diversités spatiales,
temporelles, fréquentielles, de trajet, ... etc. Pour notre étude, seules les notions de diversité
temporelle et fréquentielle sont abordées.
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La plus simple a mettre en ceuvre, la diversité temporelle consiste a répéter la méme
information a des moments différents afin de créer une redondance. Ainsi, lorsque la séparation
entre deux trames successives portantes la méme information est supérieure au temps de
cohérence du canal, on considere que la diversité temporelle est exploitée. Ainsi en notant Tr,4me
la durée d’une trame constituée d’un ensemble de symboles, I’ordre de diversité temporelle D,

sur cette trame est approché par I’expression suivant :

Canal non-sélectif en fréquence

1.1
1 .‘.-'P""‘., 1
B \ .'I
09 [ H
0.8 o
| { | |I I
07}/ | \ IS
| / | / I
06 I‘II '.I I|I | II‘I |
0.5
L,
|
0.4 \ | ]
0 50 100 150 200
n

_ TTrame

be= "o,

Canal sélectif en fréquence

Y

25

A

1.5

(1.26)

0.5 -
0 150

200

Fig. 1.9 Un exemple de classification du canal en fonction de la sélectivité

De méme, la diversiteé fréquentielle consiste a transmettre simultanément la méme
information sur plusieurs fréquences différentes. On considere que cette derniére est exploitée
lorsque la séparation entre deux fréquences successives portant la méme information est
supérieure a la bande de cohérence du canal. Ainsi, pour un systeme de largeur de bande B ,

I’ordre de diversité fréquentielle Dy est approché par :

D_B
77 f).

(1.27)

Les systemes qui exploitent les deux diversités temporelle et fréquentielle peuvent atteindre

un ordre de diversité global qui est donné par :

Dy = D;D;

(1.28)

La figure 1.10 donne un résumé pour tout les cas possible de sélectivité et de diversité, ainsi que

le fading correspondant.
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(tlat fading)
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Fig. 1.10 Organigramme récapitulatif de la diversité et la sélectivité
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A la réception I’enveloppe de la fonction d’autocorrélation de deux fonctions séparées dans le
temps par At et en fréquence par Af est donnée par [12] :

]0 (7'[. Bd' At)
1+ j2m Af . Ty,

P(Af,AL) = (1.29)

ou
Jo(.) représente la fonction de Bessel de premicre espeéce d’ordre 0.
By = 2. fymax - €talement Doppler
T,, = Truys . la dispersion des retards

Un canal de propagation, comme nous 1’avons déja affirmé, peut étre caractérisé [12] par son
paramétre étalement doppler B, et étalement de retard T,,,. Nous avons choisi de prendre comme
parametre le produit B;T,,. Mais a une valeur de produit B, T, fixé correspondent une infinité de
valeurs pour B, et T,,, faisant varier la sélectivité en temps et en fréquence du canal. Il est bien
évident que dans la réalité il n’est pas possible de fixer les paramétres du canal cependant, dans
un souci de ne pas favoriser I’'une ou I’autre des dimensions sélectives du canal (en temps ou en
fréguence), nous avons choisit de fixer le rapport B,;/T,, de telle facon que les variations en
temps et ne fréquence se déroule selon les méme regles statistiques. C'est-a-dire que la variance
des retards t et la variance de fréquence doppler y soient égales.

Le détail de ces calculs est donné en annexe D et méne a la relation : B, = 2+/2T,,

ce qui devient, si I’on pose B;T,, = aa:

By =+ 2a\2 T = \/ZT—ﬁ (1.30)

La figure 1.11 donne un exemple de réalisations de chacun des canaux utilisés dans les
simulations présentes plus avant. Ces canaux vérifient la relation entre donnée ci-dessous. On
vérifie bien que les variations temporelles et fréquentielles sont homogenes. Sur de tels blocs,

nous considéererons que les canaux de parametre B;T,, = 1/82 et 1/162 sont tres sélectifs, le

canal B;T,, = 1/322 est moyennement sélectif et le canal B;T,, = 1/642 est faiblement
sélectif.
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Fig. 1.11 différent types de canaux selon la sélectivité (produit B, T,,)

1.5 Modélisation de la chaine étudiée

La chaine présentée dans la figure 1.12 est la chaine compléte considérée dans ce mémoire.
Pourtant, dans certaines parties, certains blocs comme le codeur et I'entrelaceur ne seront pas pris

en compte.

1.5.1 Caractéristiques du signal transmis

Les techniques d'estimation que nous proposerons plus loin traitent le signal recu bloc temps
fréquence par bloc temps-fréquence. Nous verrons que la taille de ce bloc ne dépend pas
nécessairement du nombre de porteuses du systtme OFDM et peut prendre en compte tout ou
partie d'un ou plusieurs symboles OFDM. Sa forme et sa taille sont donc libres, de maniére a

s'adapter au systeme.
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Fig. 1.12 : Chaine du systéme étudié.

Chacun de ces blocs, de dimensions n, X n,, n, étant le nombre de symboles OFDM et n, le
nombre de porteuses appartenant au bloc, est compose de N = n, X n,, symboles {a,, } d'énergie
{E,,,} et de position bidimensionelle (mF,nT) ou F et T sont respectivement I'espacement en
fréquence et en temps entre deux symboles adjacents. Il contient N, symboles de données
indexés dans lI'ensemble Sp et Np symboles pilotes indexés dans I'ensemble Sp. On considérera
dans la suite de ce mémoire que les symboles appartiennent a un alphabet d'une modulation de
phase (MDP). En effet, nous verrons que I'hypothése de symboles a enveloppe constante est
nécessaire pour les nouvelles méthodes d'estimation de canal présentées dans ce mémoire.

En regle générale, les récepteurs classiques utilisent des symboles pilotes de plus forte
puissance que les symboles de donnée. Cette différence de puissance permet, certes, d'estimer le
canal avec plus de précision, mais risque d'introduire des interférences au niveau de la porteuse
elle-méme et par conséquent de réduire la capacité du systtme OFDM dans un contexte de
réutilisation de fréquence. L'estimation de canal selon les techniques présentées dans ce mémoire
permet de réaliser une estimation de canal optimale quelle que soit la valeur de la puissance des
symboles pilotes.
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Fig. 1.13 Exemple de bloc temps-fréquence
1.5.2 Modélisation du signal recu

Comme nous l'avons défini, le récepteur traite le signal recu par bloc temps-fréquence. Ce
signal est recu sur un réseau de L capteurs décorrélés spatialement, créant L branches de diversité.
Sur chacune des branches de diversité, le signal regu est en premier lieu démodulé par la
transformée de Fourier discréte. On suppose que le signal en sortie de la I*™ branche de diversité
associé au symbole a,,, s'‘écrit :

ernn = Crlnn Ampn + N1£nn (1-31)

ol ¢k, est le facteur de gain du canal discret de la I°™ branche vu par le symbole a,,, et N est
un bruit blanc Gaussien additif complexe de variance  N,. Les facteurs de gains sont
indépendants d'une branche de diversité a l'autre, mais corrélés entre eux en temps et en
fréquence sur une méme branche.

Pour des raisons de notation, nous introduisons les fonctions d'indexation suivantes (fig. 1.14) :

> 8(k) = [m(k),n(k)] entre l'ensemble monodimensionnel {k}_, et
I'ensemble bidimensionnel S, US), ,

> &p(k) = [m(k),n(k)] entre I'ensemble monodimensionnel {k};2; et
I'ensemble bidimensionnel S,

> &p(k) = [m(k),n(k)] entre I'ensemble monodimensionnel {k};": et
I'ensemble bidimensionnel Sp.
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Fig. 1.14 Représentation schématique des ensembles d'indexation

Soit ()7 l'opérateur de transposition, écrivons le vecteur signal en sortie du filtre adapté de la I*™
branche de diversité :

T
Rl = [R(lg(o), ...,R(lg(N_l)] (132)

Pour s'affranchir de la dépendance de I'amplitude de chaque symbole a,,,, de Q par rapport au
couple d’indices (m,n), nous définissons le vecteur normalisé du bloc transmis :

T
Al = [Ag(o), ""Ag(N—l)] (133)

Avec Asqpy = a(;(k)/|a5(k)|. Sur cette base, il est possible de réécrire les composantes du
vecteur recu sur la I°™ branche de diversité :

ol C., estlad®™ composante du vecteur

T
¢t = [|a5(0)|c§(0), |a5(1v—1)|€(ls(1v_1)] (1.35)

des facteurs de gain normalisés du canal discret multiplicatif équivalent sur la I*™ branche.
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1.5.3 Repreésentation du canal de propagation

Pour réaliser une estimation de canal semi aveugle au sens de maximum a posteriori, nous
avons besoin d’une représentation précise du canal. Notre représentation est basée sur une
version discréte du théoréeme d’extension orthogonale de karhunen-Loeve [4]. Pour une question
de clarté, nous considérerons que les trajets du canal obéissent tous a des atténuations de
Rayleigh.

Alors le vecteur représentant le canal — observé au 1°™¢ capteur lors de la transmission d’un
bloc de données temps-fréquence — peut s’exprimer sous la forme [4]:

C, = XR=0 Gy By (1.36)

ol les {By }¥=3 sont les vecteurs propres normalisés de la matrice d’autocorrélation F; =
E[CZC[‘T] de C; et les {Gy Y=L sont des coefficients Guassiens complexes indépendants et
centrés. Les variances de ces coefficients, que 1’on supposera par la suite classés dans 1’ordre
décroissant, sont égales aux valeurs propres {I}, }¥-¢ de la matrice hermitienne F;. Les systémes
{By JN=3-1 variant de 0 & L — 1 forment L bases orthonormales de 1’espace canonique complexe &
N dimensions.

En effet, d’apres le théoréme de décomposition orthogonale de Karhunen-Loéve et puisque
le canal de propagation sur chacune des branches de diversité forme un processus stochastique, il
est possible d’écrire le vecteur C; représentant le canal observé par une branche réceptrice lors de
la transmission d’un bloc temps-fréquence par I’équation (1.36). Les vecteurs {G,}/=}, ol
G, = (G, G, ., Gyy—1)T, sont notre représentation du canal discret vu en sortie de la
1™€ antenne de réception. Nous savons que 1’enveloppe du canal est de Rayleigh, c'est-a-dire que
chaque facteur de gain Cé(k) est Gaussien complexe et centré. Les vecteurs propres de la matrice
de corrélation sont par définition également Gaussiens complexes et centrés. Donc d’aprés (1.36)
les {le}fié;‘kl:’g:”‘l sont donc des variables complexes Gaussiennes de variance [j,. D’ou
Re[Gy] et Im[Gy;, ] sont des variables Gaussiennes de variance I, /2 ou en déduit que

1 _ IRe[Gy 1 1 _lmGy 1
e Tk X ——e Ik

VTl VTl

p(Gy) = p(Re[Gy ) X p(Im[Gy ]) =

N
= n_lee Ly (137)

D’ou la fonction de densité de probabilité du vecteur G; est régie par I’expression (1.38):
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N1 1 _lewl?
P(G) = Hﬁe i (1.38)
k=0 lk

Quand le récepteur a la connaissance exacte des caractéristiques du canal évanescent a
multitrajets, le (p, q)°™¢ element de la matrice hermitienne F, correspondant a la 1°™ branche de
diversité est explicitement donnée par :

Fla = VEapEarg ¢ (m®) = m(@)F, (n(p) = n())T) (1.39)

En pratique, les statistiques du canal de propagation ne sont pas précisément connues du
récepteur, mais les parametres B, et T,, peuvent y etre estimés par des techniques que nous
n’abordenons pas dans ce mémoire.

simplification de la représentation du canal

L’utilisation du mod¢le de canal telle que défini dans les paragraphes précedents peut amener
a des traitements trés complexes. En effet, le canal observé sur une branche de diversité est
représenté par autant de vecteurs propres que le nombre N de symboles formant un bloc traite.

N—1
C = Z G B
=0

Cependant, nous savons que les paramétres {G,}Y=3 sont des variables aléatoire
Gaussiennes de variance {I;, }¥=¢ ceci signifie que lorsque la valeur propre associé au vecteur
propre est faible, le vecteur propre B;, ne contribue que faiblement a la représentation du canal C;.

Les simulations que nous presenterons par la suite ont été réalisées pour des canaux dont
nous avons choisi les paramétres tels que leur produit valent 1/64%, 1/32°, 1/162, 1/8°. La figure
1.15 représente les valeurs cumulées des 50 premieres valeurs propres des matrices
d’autocorrélationde chacun de ces canaux. Cette figure nous montre que pour représenter le canal
a 99.99% de sa puissance, il est suffisant de ne prendre en compte qu’un nombre limité de
valeurs propres représenté dans le tableau 1.1:

B,T,, | Nombre de valeurs propres
1/64° 3

1/32° 6

1/16° 13

1/8° 33

Tab 1.1 : nombre de valeurs propres suffisantes pour représenter le canal a 99.99% de sa puissance.

ENP Alger



Chapitre 1 : systéeme et modeéles 25

1 — —

Bd.Tm=1/8?

/ _ 2
0.999 Bd.Tm=1/16
Bd.Tm=1/322
Bd.Tm=1/642
0.998 /
0.997 / ‘
0.996 ‘
S / |
T
3] |
‘% 0.995 / I /
12}
p}
o
0.994 / i
0.993 I ‘ /
0.992 ‘ /
0.991 1 /
0.99 ‘
0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50

nombre de valeurs propres

Fig. 1.15 valeurs propres cumulées pour les canaux de propagation & B4 T, =1/64%, 1/32% 1/16% 1/8%

Il est donc tres simple de simplifier le modéle du canal et ainsi de minimiser la complexité
des techniques d’estimation de canal basées sur la représentation en vecteurs propres du canal
gue nous allons aborder dans la suite de ce mémoire.

1.6 Les codes convolutifs [13]

Les codes convolutifs sont des codes qui ont 1’avantage d’améliorer les performances du
systéme par un gain de codage. Ils consistent a introduire dans une chaine binaire, ou de symbole
a transmettre, une forme de redondance logique pour réduire les effets de bruit. C’est une logique
combinatoire constituée de générateurs linéaires de fonctions algébriques.

1.6.1 Catégories de codes convolutifs

Un codeur convolutif est constitué de registre a décalage binaires, il y a plusieurs catégories
de codes convolutifs.

a. Code convolutif systématique (systematic convolutional codes)

Les codes convolutifs systématiques dont les mots de code présentent la structure suivante :

C = [myymyy,mgys .. m;y; ... ] (1.40)
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ou my, my, ms,... m;,...représentent les symboles du message de source et yq, ¥2, ¥3,... V;,...les
symboles utilisés pour le contréle. On peut constater a chaque fois que I’un des bits de sortie est
identique au bit d’entrée.

Exemple : Pour la figure 1.16 m; est identique a la source et

yi=m; + m;_q + m;_s (141)

> 1

s 7 L

» Vi
Fig. 1.16 circuit de code convolutif systématique de mémoire d’ordre 3 et de rendement 1/2.
b. Code convolutif non systématique (NCS : non systematic convolutional codes)

Les codes convolutifs non systématiques sont caractérisés par un mélange entre les
symboles du message de source et les symboles de contrbles. Le mot de code a dans ce cas la
structure suivante :

C=lcicy..c..] (1.42)

Les codes convolutifs présentent I’avantage en comparaison avec les codes systématiques de
fournir plus d’information sur les bits du message au travers de plusieurs bits ou symboles codés.
Ce qui facilite a priori d’avantage la correction des erreurs. Cependant, en pratique, on constate
que les codes non systématiques ont les mémes performances que les codes systématiques.

Exemple : Pour la figure 1.17 le code est donné par :

Cip =m; +m;_,
{C (1.43)

2 =m; +m;_ t+m;_,
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Fig. 1.17 circuit de code convolutif non systématique de mémoire d’ordre 3 et de rendement 1/2.

c. Code convolutif récursifs (Recursive Convolutional Code)

Dans un codeur récursif, la séquence qui passe dans les registres a décalage est alimentée par
le contenu de ces registres. Dans le cadre des études sur les turbo-code, les codes systématiques
récursifs utilisés en concaténation paralléle présentent la particularité de pouvoir atteindre la
limite de Shannon, nous en donnent un exemple dans la figure 1.18

»

¥
=8
b

O

Fig. 1.18 codeur convolutif systématique récursif (RSC) de mémoire d’ordre 2 et de rendement %2

d. Code convolutif non récursifs

Dans un codeur convolutif no récursif, la séquence qui alimente les registres a décalage est
fonction essentiellement des bits issus de la source.
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1.6.2 Representation des codes convolutifs

Plusieurs méthodes sont utilisées pour représenter les codes convolutifs. On peut les
regrouper en deux. Il s’agit de la forme algébrique utilisant le polynome générateur ou de la
matrice génératrice ou encore de la forme graphique et enfin de la représentation en treillis.

Si le message de la source est noté m et le message codé c, I’opération de codage revient au
produit de convolution.

c=mxg (1.44)
ou g est appelé polynéme genérateur du code.

Un code peut donc étre caractérisé par un polynéme qui engendre le mot codé. Il est baptisé
polyndme générateur et noté g(x). Le plus souvent, le message codé est obtenu par le produit
entre le polyndme associé au message et le polynéme générateur.

Ceci s’applique généralement lorsqu’il s’agit d’une convolution discréte. Dans certain cas comme
celui des codes systématiques, le code peut s’obtenir par le reste d’une division.

On exprime le message binaire de taille K a I’entrée du codeur sous la forme d’un polynéme de
degré K-1

m(D) = mg + myD + myD? + -+ m;DJ + -+ + my_, D¥7? (1.45)

Pour un codeur (N, K) ou N désigne la taille de I’information codée, le degré du polyndéme
générateur est M=N-K, soit :

g(D) = go + g1D + g,D* + -+ g;D) + -+ gn—k—1 DV K (1.46)

Le message codé des bits suivant s’obtient par K décalages a chaque fois du polyndme générateur
au fur et a mesure a ’entrée des bits

g=9091- Gn-k-10...0

(1.47)
On peut également passer a la forme matricielle en assimilant m et g a des matrices.
m = [my, my, My, ... Mg_1]
9 =90, 91, - Gn-k-1] (1.48)

Pour une sequence donnée la matrice génératrice equivalente a (1.47) se présente sous forme.
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9o 91 - 9nN-Kk-1 0
0.. g1 - 9IN-K-1 IN-K-1 0..

IN-K-1
(1.49)

La forme graphique comprend les schémas de circuits déja utilisés aussi dans les figure 1.15,
figure 1.16 et figure 1.17 puis le diagramme des états de transition et la représentation en treillis
qui sera développée dans la sous section suivante. Nous allons juste donner un exemple pour le
diagramme des états de transition d’un codeur convolutif dans ce paragraphe. Le cas du treillis
fera I’objet du paragraphe suivant.

Considerons le codeur convolutif systématique récursif (5.7) de la figure 1.19.

* o
A My ] T My
» i
Fig. 1.19 codeurs convolutif systématiques récursifs (5,7)
Les valeurs prises par n;_; et n;_, révélent 1’état courant du codeur
Cia=m
' 1.50
{Ci,Z =(m;+n2)+n_1+n_, (1.50)

On peut résumer le comportement du codeur par la figure (1.20) :
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Fig. 1.20 entrées/ sorties du codeur convolutif systématique récursif (5,7)

Ces différent comportements sont aussi résumes par le diagramme suivant appelé diagramme des
états.

Fig. 1.21 diagramme des états correspondant a la figure 1.19

Ces différentes représentations sont complémentaires d’un point de vue illustration mais de
toutes, la représentation en treillis qui tient compte du temps de fonctionnement périodique du
codeur est la plus utilisée. La performance de ces codes est généralement déterminée par leurs
complexités et le nombre de séquences permettant un écart appréciable en termes de distance
euclidienne. Nous allons présenter dans la suite le treillis général utilisé dans les systemes SISO
appelés communément modulation codées en treillis ou treillis-coded modulation (TCM).
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1.6.3 Treillis

Plusieurs codeurs convolutifs représentés par le treillis figurent dans la littérature. On y
associe le diagramme des états. Pour représenter le code en treillis ou faire son diagramme des
états, on a recours a la logique combinatoire et les différents états possibles du codeur sont
déterminés par les bits a I’entrée du codeur et par 1’état de ce méme codeur a I’instant
d’échantillonnage précédent. A chaque fois, 1’état du codeur change en fonction des bits qui
entrent. Ce sont ces bits qui déterminent le nouvel état du codeur. Ainsi le codage de la figure
1.19 peut étre illustré par ce treillis élémentaire (fig. 1.22).

z i

Fig. 1. 22 treillis élémentaire

Les lignes caractérisent les différents états possibles du codeur et les segments correspondent
aux transitions d’états et chaque transition est accompagnée d’une émission de symboles ou de
bits spécifiques a la configuration des symboles a I’entrée. Dans la représentation ci-dessus, les
pointillés correspondent a la présence d’un bit 0 a ’entrée du codeur alors que le trait plein
représente le bit 1 a I’entrée du codeur. Les différents symboles émis sont utilisés de maniere
équitable. Dans le souci de garantir I’efficacité du codeur, il est préférable que les transitions
issue d’un méme état ou celles qui aboutissent & un méme état aient des séquences aussi
différents que possible. Cela permettra d’accroitre la distance euclidienne entre celles-Ci.
L’encodage toujours commence par 1’état O dans la plupart des schémas proposés. Il se termine
aussi par cet état dans le souci d’augmenter toujours les performances du codeur. Toutefois on
peut se passer de la contrainte de terminer dans 1’état tout a zéro pour éviter les bits
supplémentaires qu’il faudrait introduire dans le systeme pour ramener le codeur a I’état tout a
zéro.

Pour obtenir I’ensemble des séquences codées possibles dans une transmission comportant X
bits ou symboles, on a recours a une représentation en arbre qui est un assemblage des treillis
élémentaires.
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=0
00

01

10

11

Fig. 1.23 représentation en treillis

Supposons que le codage en treillis comporte | états, 2' branches émanant de chaque état. La
modulation utilisée a une efficacité spectrale d’ordre n.

La séquence codée correspondant au train binaire 1 0 0 1 peut étre facilement identifiée sur la
figure sachant que le codeur est systématique, le premier bit correspond toujours au bit
d’information. La séquence codée serait : 11 01 01 11.

1.6.4 Décodage des codeurs convolutifs

Le décodage se fait en utilisant 1’algorithme de viterbi ou un décodeur MAP [13] pour
apporter quelques corrections aux symboles estimés sur la base du maximum de vraisemblance
ou autre méthode jugée opportune. Dans notre travail on utilise 1’algorithme de Bahl [14], ce
dernier permet de réaliser I’opération d'égalisation et de décodage conjointement.

1.7 Conclusion

Dans ce premier chapitre, nous avons présenté les modéles classiques d’un signal OFDM.
Nous nous intéresserons particulierement dans la suite de ce mémoire a une modélisation en
“treillis’” du signal OFDM, permettant de considérer le signal OFDM recu par blocs temps-
fréguence de symboles, chaque symboles étant affecté par un canal multiplicatif et par un bruit
additif.

Nous avons introduit une nouvelle modélisation du canal de propagation basée sur la
décomposition orthogonale de Karhunen-Loéve de la matrice d’autocorrélation du canal permet
de représenter un canal de propagation de maniére trés simple et grace a un nombre relativement
peu élevé de paramétres. Nous avons présenté encore les codes convolutifs qui seront étudié par
la suite dans le troisieme chapitre.

Dans le chapitre suivant, nous présentons une technique d’estimation de canal semi-aveugle
basée sur le modele aux vecteurs propres du canal.
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Chapitre 2

Estimation de canal semi-aveugle au sens du Maximum a
Posteriori

2.1. Introduction

Le canal de propagation vu par le récepteur peut non seulement varier de maniére
significative d'un bloc temps-fréquence a l'autre, mais également a I'intérieur d'un bloc lui-
méme. Cette variation est principalement due aux changements des conditions de propagation
entre I'émetteur et le récepteur.

D'un point de vue physique, le caractére variable du canal peut étre caractérisé, comme
nous l'avons déja vu, par le produit B,.T,,. Plus ce produit est grand, plus le canal varie
rapidement dans les domaines temporel et fréquentiel. De plus, d'un symbole a l'autre le canal
est corrélé. Ceci proscrit I'utilisation du critere du maximum de vraisemblance, puisque sa
mise en ceuvre dans un tel probléme reviendrait & réaliser une estimation du canal symbole
par symbole qui ne tiendrait pas compte de la corrélation du canal entre deux symboles
adjacents. Le critere du maximum a posteriori permet de tenir compte de cette corrélation,
nous baserons notre estimation de canal sur ce critére.

2.2 Etat de I'art

Dans cette section, nous allons décrire les méthodes d'estimation de canal existantes dans
des contextes OFDM. Ces méthodes peuvent étre simplifiées par I'utilisation de modulations
différentielles.

Une modulation numérique peut étre qualifiée de différentielle ou de cohérente.
L'utilisation d'une modulation différentielle permet de se passer d'estimer le canal puisque
I'information est codée dans la différence de phase entre deux symboles consécutifs. Cette
technique est couramment utilisée dans les systemes sans fil puisqu'elle réduit
considérablement la complexité du récepteur ne comportant pas d'estimateur de canal. La
modulation différentielle par déplacement de phase (Differential Phase Shift Keying : DPSK)
est utilisée dans la norme européenne Digital Audio Broadcast (DAB) [2]. Cette simplicité
n'est évidemment pas dépourvue d'inconvénients, en effet la différence entre une modulation
différentielle et une modulation cohérente en termes de performances est de I'ordre de 3 dB en
canal Gaussien [15] et les modulations differentielles classiques ne permettent pas I'utilisation
de constellations multi-amplitude. Bien qu'en général, ces méthodes n'en comportent pas,
elles peuvent tirer parti de l'aide apportée par un estimateur de canal [15]. Il existe une
alternative intéressante aux modulations cohérentes et différentielles classiques : les
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modulations différentielles par déplacement d'amplitude et de phase (Differential Amplitude
and Phase Shift Keying : DAPSK) [16], [17], [18], [19]. Elles présentent une efficacité
spectrale bien supérieure aux modulations de phase classiques (MDP) puisque I'amplitude des
symboles subit également un codage différentiel. Les modulations cohérentes permettent
I'utilisation de constellations arbitraires et sont un choix évident pour les systéemes filaires ou
le canal ne varie que trés peu avec le temps. Dans les systemes sans-fil, I'efficacité spectrale
des modulations cohérentes en font un choix intéressant lorsque le débit est tres éleve, comme
dans la norme digital video broadcast (DVB) [3], [20].

La conception d'un estimateur de canal repose fondamentalement sur deux problémes :

» la quantité des symboles pilotes devant étre transmise,
» la complexité de I'estimateur devant poursuivre correctement le canal.

Ces deux problemes sont bien évidemment liés puisque les performances de I'estimateur
dépendent de la quantité d'information pilote émise. Cependant, quelques méthodes
récemment apparues n'utilisent aucune information pilote. Ces méthodes dites aveugles se
basent sur I'utilisation de la cyclostationarité introduite par le préfixe cyclique [21], [22], [23],
ou sur la méthode sous-espace [24] initiée dans [25]. Une derniere méthode proposée dans
[26] réalise I'estimation aveugle de canal au sens du critere du Maximum de Vraisemblance
sans aucune information sur les caractéristiques statistiques du canal.

La littérature contient aujourd'hui un grand nombre d'article portant sur les techniques
semi-aveugle, utilisant des symboles pilotes multiplexés au signal transmis. Les symboles
pilotes permettent d'obtenir par interpolation une estimation du canal sur I'ensemble des
symboles transmis. Cette technique est appelée Modulation Assistée par des Symboles Pilotes
(Pilot-Symbol Assisted Modulation - PSAM) et a été introduite pour des systémes mono-
porteuse par Moher et Lodge [27] puis analysée par Cavers [28]. Puisque, en OFDM, chaque
sous-porteuse est soumise a un évanouissement non sélectif, la méthode PSAM peut étre
généralisée aux deux dimensions (temps-fréquence), ou les pilotes sont placés a certaines
positions du treillis OFDM temps-fréquence. L'estimation de canal est alors réalisée par une
interpolation bidimensionnelle. Hoéher propose d'utiliser des filtres a réponse impulsionelle
finie (RIF) [29] pour cette interpolation et de séparer I'utilisation des corrélations temporelles
et fréquentielles du canal. Cela représente un bon compromis entre la complexité et les
performances. L'espacement des symboles pilotes pour la méthode PSAM pour des systéemes
mono-porteuse a été étudié dans [28]. L'espacement optimal est proche du rythme
d'échantillonnage de Nyquist, c'est a dire I'inverse de la largeur de bande de la fonction de
covariance du canal.  Ce résultat se généralise aux deux dimensions pour le treillis temps-
fréquence de I'OFDM.

Utiliser une répartition dense des symboles pilotes dans la méthode PSAM signifie que le
canal est sur-échantillonné, ceci implique que les méthodes d'estimation a réduction de rang
[30] peuvent étre efficaces. Ce type d'estimateur a faible complexité projette les échantillons
observés sur un espace de plus faible dimension et réalise I'estimation dans ce sous-espace. En
sur-échantillonnant le canal, en placant les symboles pilotes proches les uns des autres, les
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observations se trouvent essentiellement dans un sous-espace et les estimateurs a réduction de
rang sont tres efficaces.

Dans ce qui suit, nous allons présenter des estimateurs de canal utilisant une information
pilote. La littérature s'est beaucoup étoffée depuis une vingtaine d'années concernant
I'estimation de canal pour les systemes OFDM. L'ensemble des méthodes présentées ci-apres
ne constitue pas un état de l'art exhaustif mais représente I'ensemble des grandes familles
d'estimateurs de canal. Toutes les grandes techniques et critéres d'estimation ont été utilisés
pour l'estimation de canal OFDM. Nous verrons cependant que trés peu de ces techniques se
sont souciees de prendre en compte a la fois les sélectivités temporelle et fréquentielle du
canal de propagation.

2.2.1. Estimation de canal au sens du critere des moindres carrés (MC)

La méthode d'estimation de canal la plus simple, lorsque les symboles émis sont connus, est
I'estimation au sens des Moindres Carrés. Dans ce cas, le facteur de gain du canal s'exprime
simplement par (2.1)

R Vil
euc(k, 1) = 0 (2.1)

v, étant I'échantillon du (°™¢ symbole OFDM regu sur la k®™¢ porteuse, et a; ; le symbole
émis (pilote ou démodulé) correspondant. On rencontre deux grandes familles d'estimateurs
basés sur les MC dans la littérature. La premiére est composée d'estimateurs avec retour de
décision (ces méthodes sont présentées dans le paragraphe des estimateurs avec retour de
décision), la deuxiéme famille d'estimateurs MC concerne des systémes pour lesquels
I'information pilote est répartie dans I'ensemble de I'espace temps-fréquence du signal OFDM.
Ce type d'estimateurs réalise une interpolation soit fréquentielle [31], [32], soit
bidimensionelle [33] de I'estimation MC réalisee au niveau des symboles pilotes a I'ensemble
des symboles de donnée.

2.2.2 L'estimateur MC modifié (MC-M)

Nous etudions, dans cette partie, une méthode pour ameliorer la précision de I'estimateur
a moindres carrés (MC).

L'estimateur de canal MC a une structure trés simple. Cependant, il souffre d'une grande
dégradation dans la précision de I'estimation comparée a I'estimateur de canal par le critere de
I'erreur quadratique moyenne minimale (EQMM). Cette méthode transfére la réponse
impulsionnelle du canal a partir du domaine fréquentiel au domaine temporel et approxime les
trajets multiples de faible énergie par des zéros. La méthode utilisée aide a supprimer
I'influence de bruit et a améliorer la précision de I'estimation [34, 35, 36].

La méthode proposée dans cette section est basée sur le fait que la plupart des
composants significatifs des trajets dans la réponse impulsionnelle discrete du canal sont
concentrés sur un intervalle de temps qui est beaucoup plus petit que la longueur de la trame
OFDM. Puisque le bruit AWGN est identiguement distribué sur toute la bande, les
composants qui ont une grande énergie sont plus fiables que ceux avec une faible énergie. Par
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consequent, exclure les trajets non-fiables aidera a améliorer la précision de I'estimation. Nous
récapitulons cette méthode dans les étapes suivantes :

1. Estimer initialement le canal grace a l'information pilote, comme mentionné dans la section
précedente.

2. Obtenir la réponse impulsionnelle discréete du canal dans le domaine temporel ¢(n), par la
transformée de Fourier inverse (IFFT).

3. Ignorer les trajets dont les retards excedent le plus grand retard de canal, ce qui peut étre
exprimé comme :

é(n) N < Tax

() = {o iy 2.2)

4. Estimer le canal au domaine fréquentiel par I'application de la transformée de Fourier FFT
sur le signal ¢(n).

2.2.3 Estimation de canal par le critere de I'erreur quadratique moyenne minimale
(EQMM)

L'estimateur linéaire & erreur quadratique moyenne minimale (EQMM) minimise I'erreur
quadratique moyenne entre le canal réel et estimé en utilisant la corrélation fréquentielle du
canal. Ceci est réalise par une transformation linéaire optimale appliquée a l'estimateur MC
décrit dans la section précédente.

Le critéere de I'Erreur Quadratiqgue Moyenne Minimale est trés souvent rencontré dans la
littérature concernant I'estimation de canal pour des systemes OFDM. Ce critere est utilisé
pour deux grandes familles d'estimateurs. La premiére concerne l'application la plus connue
du critere EQMM, le filtrage de Wiener. Les estimateurs de la deuxiéme famille réalisent un
filtrage passe-bas au sens de I' EQMM dans un domaine de transformation obtenu par
transformée de Fourier. Dans ce paragraphe, nous ne présentons que les techniques basées sur
I'EQMM directes.

L'estimateur linéaire optimal pour les systtemes OFDM au sens de l'erreur quadratique
moyenne (EQM) est le filtre de Wiener 2-D (temps-fréquence) [37], [38]. La complexité de
cet estimateur est souvent trop grande pour une utilisation pratique. Des estimateurs sous-
optimaux de plus faible complexité ont, par conséquent, été présentés dans la littérature [39],
[40]. Il existe deux classes d'estimateurs, les estimateurs bidimensionnels et les estimateurs
séparables. L'utilisation de filtres séparables est une methode courante pour reduire la
complexité en termes de traitement de signal multi-dimensionnel [41]. Ici, les atténuations du
canal estimées au sens des moindres carrés (MC) sont notées par (2.1) :

Vil

5Mc (k, l) = a
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ou y est le vecteur des donnees recues et X le vecteur des symboles transmis. L'estimation
finale des facteurs de gain du canal est réalisée par combinaison linéaire des ¢,,.(k, 1), ou les
coefficients de la combinaison linéaire dépendent de la structure de I'estimateur. L'estimateur
au sens du critere de I'erreur quadratique moyenne minimale linéaire Cgopy est donné par la
relation (2.3) [42] :

éEQMM = RCC (RCC + O-r% (XHX)_l)_léMC (23)
ou R, est la matrice d'autocovariance de canal

L'estimateur EQMM donne de meilleure performance par rapport a I'estimateur MC
particulierement dans le cas de faibles SNR. L'inconvénient principal de cet estimateur est
qu'il a une complexité trés élevée. L'évaluation de l'inverse de R.. et de XX; implique
I'inversion de matrices de dimension N x N qui complique le calcul de cet estimateur chaque
fois que les données dans X changent.

2.2.4 L'estimateur EQMM modifié (EQMM-M)

La complexité de l'estimateur EQMM peut étre encore réduite en utilisant la
décomposition en valeur singuliére de la matrice d’autocorrélation R,.. Par conséquent nous
pouvons appliquer une réduction de rang et utiliser seulement les éléments les plus
significatifs de R,.. Cette simplification aura lieu aux dépends d'une petite réduction de
performance.

Les estimateurs EQMM modifiés sont largement étudiés [43, 44, 45] pour réduire la
complexité qui caractérise les modéles EQMM. Parmi eux, on s'intéresse a I’estimateur
EQMM utilisant la décomposition en valeur singuliére, qui combine les deux techniques de
simplification suivantes :

1. La premiére simplification est de remplacer le terme (XX")~! dans I'équation (2.3) avec
son espérance E{(XX")~1}. Assumant la méme constellation de signal sur toutes les sous-
porteuses et tous les points de la constellation équiprobables, on a :

E{(XX")"1} = E {%F}IN (2.4)

Définissant le rapport SNR moyen par :

E{1X; 1%}
y=— = 2.5
Y o (2.5)
Alors, dans I'équation (2.3) on peut faire I'approximation suivante :
gl(XxM1 ~ glN (2.6)
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ou B est une constante qui dépend de la constellation du signal. Elle est donneée par :

E{1X, %}

~EQ1/X ) @7

2. La deuxieme simplification consiste en [l'utilisation de la décomposition en valeur
Singuliére SVD de la matrice R,., :

R.. = UDU" (2.8)

ou U est une matrice unitaire contenant les vecteurs singuliers et D est une matrice diagonale
contenant les valeurs singulieres, dy = d; = - = dy_; = 0. Sur sa diagonale.

Combinant les techniques de simplification précédentes, I'estimateur EQMM modifié est
expliqué comme suit (fig.2.1 avec Cgomm—um = h;). Le systéme détermine d'abord le rang de

la matrice exigé par I'estimateur, dénoté par p, qui ne devrait pas étre plus petit que L. Puis,
on doit connaitre la constellation du signal, la variance de bruit et la matrice d'autocovariance
de canal R,..

1
T
y 0 NO .
£ A —" —Q’a
- — o |
1‘_1 / I|| S .
N-1 N 9
. . 4
T I ) .
Yn-1 s Ly 0—! _ fng

Fig. 2.1 - Schéma-bloc d'un estimateur de canal modifié de rang p.

Au récepteur, on calcule S,7, la matrice unitaire U, et les valeurs singuliéres d. On
obtient ainsi une matrice diagonale D de taille N x N, ses éléments sont donnés par :

dk

O ={dr + (B/Y)
0 k=p,..,N—1

k=01,...p—1 (2.9)

Par la prise en compte des p premiéres valeurs singuliéres correspondant aux valeurs les plus
significatives de R,., la meilleure approximation de rang p de I'estimateur est :

éEQMM—M = UDpUHéMC (210)

ou D, est une matrice de dimension p x p donnée par le coin gauche supérieur de la matrice
D . L'estimateur EQMM-M peut étre interprété comme suit : d'abord projetant I'estimateur
MC sur un sous-espace de petite dimension (aussi petit que L). La complexité de I'estimateur
EQMM-M est inférieure a celle de I'estimateur EQMM. Cependant, cet estimateur présente
des erreurs dues a la partie du canal ignorée par le sous-espace choisi.
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2.2.5 Estimation de canal par filtrage de Kalmann

Quelques techniques rencontrées dans la littérature se basent sur le filtrage de kalmann.
La premiére d’entre elle est proposée par Tufvesson et Maseng [47]. 1l s’agit d’un filtrage de
kalmann classique estimant les parametres du canal modélisé comme un processus auto-
régressif (AR). Ce processus AR est utilisé pour représenter les variations des coefficients du
canal d’un instant a ’autre. L’ensemble des fonctions de transfert a un instant donné
s’écrivent :

c(k+1) =¢pc(k) +v(k)
y(k) = M(k)c(k) + e(k) (2.11)
La matrice ¢ est une matrice N X N d’éléments

e kar2mfaTs (2.12)

Définissant le processus AR. T, est la durée symbole incluant le temps de garde ou
préfixe cyclique. La matrice de covariance du bruit blanc v(k) est R;.le vecteur y(k) contient
la fonction de transfert mesurée, M (k) est un vecteur d’observation avec des 1 aux positions
mesurée a l’instant k et e(k) est un bruit de mesure de matrice de covariance R,. Le
paramétre k,r du processus est choisi pour ajuster la mémoire du modéle de canal. Les
équations typiques de filtrage de Kalmann deviennent :

Condition initial :

P(0/-1) = &I

2(0/-1) =0 (2.13)
Pourk =0,1, ..

e(k/k—1)=¢étk—1)

pk/k—1)=¢ P(k—1D¢p" + Ry

K(k) = p(k/k —1)M"[M P(k/k — DM" + R,]™*

¢(k/k) = ¢(k/k = 1) + K()[y(k) — M(k) ¢(k/k — 1)]

P(k/k) =[l —K(k)M(k) |P(k/k—1) (2.14)

K (k) étant le vecteur filtre de Kalmann, P(k/k — 1) la matrice de covariance de la prediction
d’erreur et P(k/k) la matrice de covariace de I’estimation de ’erreur.

Deux autres méthodes [48], [49] utilisant le filtrage de Kalmann existent et sont
présentées dans le paragraphe suivant, elles sont avant tous des méthodes d’estimation a
retour de décision.
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2.2.6 Estimations de canal avec retour de décision

Si le canal est slow fading, I’estimation de canal pour un bloc est utilisée pour égaliser le
symbole OFDM suivant.

La plupart des techniques d’estimation avec retour de décision sont basées sur le critére
MC. Le processus itératif de ces méthodes est initialisé par 1’estimation d’un symbole OFDM
contenant uniquement de I’information pilote, fournissant au récepteur une estimation MC du
canal sur I’ensemble des porteuses. Cette premiére estimation est utilisée comme initialisation
de I’estimateur a retour de décision utilisant cette estimation initiale pour égaliser le symbole
OFDM suivant. Intervient alors un décodeur correcteur d’erreur [50] — pouvant étre un
décodeur SOVA [51] — permettant de décoder les données en fournissant une information sur
la fiabilité¢ des données décodées. Ceci permet d’évaluer a nouveau I’estimation du canal par
la méme technique des Moindres Carrés aprés recodage et remise en forme des données
décodées.

o " TF yrn,k,] toali » | Déeodewr étfm, ke
[FLy H Egaliscur ¥ Désentrelacewn - L T
- souple
-
Cin-1.k)
|r:=‘.ar:]!
Estimation
de canal
yin-1,k} R
Symboles -L\
pilotes : Modulationf=—Entrelaceur [*—] Codeur®
ler symbole GFTIM

Fig.2.2 : principe des méthodes avec retour de décision

Le méme procédé est utilisé dans [52] ou I’estimation de canal est réalisée au sens des critéres
Zero-Forcing ou EQMM ou bien par un filtrage de Kalmann [48]. Bullumulla [49] a
également développé une méthode d’estimation de canal a retour de décision basée sur le
critere du MAP dans laquelle les probabilités a posteriori sont calculées grace au filtrage de
Kalman.

Estimation de canal avec retour de décision suppose que les décisions sont correctes,
pour les canaux fast-fading cette méthode provoque des pertes dans 1’estimation.

2.2.7 L'interpolation

Dans l'estimation de canal basée sur le deuxieme et troisieme cas d'arrangement des
pilotes, une technique efficace d'interpolation est nécessaire afin d'estimer le canal aux sous-
porteuses de donnees en utilisant I'information sur le canal aux sous-porteuses pilotes.

L'interpolation est utilisée pour estimer le canal aux sous-porteuses de données, ou le
vecteur ¢ de longueur N, est interpolé pour donner un vecteur ¢ de longueur N (N, =
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N/Kjs), sans utiliser la connaissance additionnelle des statistiques de canal. Les méthodes de
I'interpolation sont récapitulées dans ce qui suit.

a. Interpolation linéaire (LI)

L'interpolation linéaire a été étudiée dans et s'avére meilleure que l'interpolation par
segments constants. La méthode LI utilisée pour estimer le canal aux sous-porteuses de
données entre deux sous-porteuses pilotes ¢®)(m) et ¢®(m + 1) est donnée par :

&(mky +1) = ¢®(m) + Kif(@@)(m +1) - P @m+1)), 0<I<K (2.15)

b. Interpolation du second ordre (SOI)

La méthode SOI s'exécute mieux que la méthode LI, ou I'estimation de canal aux sous-
porteuses de données est obtenue par la combinaison linéaire des trois estimations des sous-
porteuses pilotes adjacentes. Le canal estime par l'interpolation de second ordre est donné
par :

¢(mks + 1) = kié,(m — 1) + ko€, (m) + k_16,(m + 1) (2.16)
ou

( ki =a(a—1)/2,

! ko = —(a — D(a+1),
k_i=a(a+1)/2, (2.17)

L z
a=—.
N

c. Interpolation par splines cubiques (SCI)

La méthode SCI produit un polynéme continu entre les points de données (la fonction
spline dans Matlab). Dans, il est démontré que l'interpolation par splines cubiques s'exécute
mieux que linterpolation linéaire, ce qui est également confirmé par nos résultats de
simulation.

d. Interpolation passe-bas (LPI)

La méthode LPI s'exécute en insérant des zéros dans la séquence originale ¢® et puis en
appliquant un filtre passe-bas de réponse impulsionnelle finie (FIR) (la fonction interp dans
Matlab), qui permet aux données originales de passer sans changement. Cette méthode
minimise l'erreur quadratique moyenne entre les points interpolés.

e. Interpolation par filtrage dans un domaine de transformation

Ces techniques transforment le signal recu ou bien une estimation préalable MC ou
EQMM du canal vers un domaine intermédiaire dans lequel est réalisé un filtrage (fig.2.3
avec ¢; = h;). La majorité des articles traitant de ce sujet utilisent la transformée de Fourier
inverse pour créer leur domaine de transformation.
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Fig.2.3 : Principe des méthodes d'interpolation par TFD
f. Domaine de transformation obtenu par la TFD bidimensionnelle

Le principe de cette méthode est que le filtrage est réalisé dans I'espace de transformation
a deux dimensions.

g. Autres domaines de transformation

Zhao et Huang proposent d'utiliser le duo TFDI/TFD pour générer un espace de
transformation, mais cet espace est obtenu dans [53] en utilisant tout d'abord la transformée
de Fourier discrete. Ceci donne naissance a une représentation du canal dans un nouveau
domaine de transformation qui est filtrée selon la puissance obtenue sur les pseudo-fréquences
observées puis transformée a nouveau par la transformée de Fourier inverse.

Une autre méthode est basee sur le fait qu'un signal OFDM peut étre généré par la
transformée de Hadamard, ainsi I'estimation de canal peut étre réalisée de maniére similaire
aux techniques basées sur la TFD, mais en utilisant la transformée de Hadamard.
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2.3 Estimation de canal itérative basée sur le critere du Maximum a
Posteriori

Dans le chapitre précédant, nous avons développé un nouveau modeéle pour le canal de
propagation, permettant de le représenter simplement. Nous nous baserons sur ce modele
pour I'estimation du canal et nous considérerons que les parameétres B, et T,, sont connus du
récepteur. Dans ce cas de figure, le critére semblant le plus approprié pour I'estimation des
paramétres G, du canal est celui du Maximum a Posteriori.

2.3.1 Formulation du probléme au sens du Maximum a Posteriori [54]

Les composantes du vecteur recu sur la I°™ branche de diversité RL,, sont données par la
relation (1.34) :

ernn = Crlnn Amn + ernn

Le vecteur représentant le canal — observé au 6™ capteur lors de la transmission d’un bloc
de données temps-fréquence — peut s’exprimer par la relation (1.36) comme:

N—1
C = Z Gk Bk
=0

Le critere du Maximum a Posteriori est le plus adapté a I'estimation semi-aveugle du
canal multi-trajets a évanouissements discret vu en sortie des branches de diversité lorsque les
expressions des fonctions de densité de probabilité p(G') des paramétres du canal sont
connues du récepteur. Pour l'estimation des caractéristiques du canal, certains symboles
transmis sont fixés (symboles pilotes).

Le vecteur A normalisé correspondant a I'émission d'un bloc temps-fréquence est donc
caractérisé par sa probabilité d'émission a priori p(A4): Etant donnés le vecteur A transmis et la
représentation du canal discret {G'}}Z4 , et en considérant que le bruit est indépendant sur
chacune des L branches de diversité du récepteur, on peut décrire les vecteurs {R'}}=4 par la
fonction de densité de probabilité conditionnelle :

P‘

-1

2

-1
1

PR} 1A, {6115 _OX

(2.18)

—AZGl ke

ol B, est la k™ composante du m®™¢ vecteur de la base orthonormale {B,, }Y Z}. L'estimée

—
Il
o
=
Il
o

. .. ~1yL—1 . . .
au sens du Maximum a Posteriori {G'}_ du canal multi-trajets discret {G'}[5
correspondant au bloc temps-fréquence recu est donneée par (2.19) :

{647, = arg; -1 max p({GHZG RIS (2.19)

Cette technique d'estimation maximise la fonction de densité de probabilité
conditionnelle a posteriori p({G'}=}|{R'}}Z}). Résoudre directement cette équation est
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inextricable. La solution peut étre atteinte itérativement en mettant en ceuvre 1'algorithme EM
(Expectation Maximization).

Dans la grande majorité des méthodes basées sur I'EM dans la littérature, I'algorithme EM
est combiné au critére du Maximum de Vraisemblance (Maximum Likelihood : ML). Nous
I'utiliserons pour résoudre un probléme posé au sens du critere du Maximum a Posteriori.

2.3.2 L'algorithme « Expectation — Maximization »

L'algorithme EM est connu des statisticiens depuis longtemps, il a largement été présente
et analysé dans les travaux de Dempster, Laird, Rubin [54] et Wu [55]. Hors du contexte
statistique, I'algorithme EM a été mis en ceuvre par Snyder [56] pour I'estimation au sens du
maximum de vraisemblance de la concentration de radioactivité dans la tomographie
d'émission des positrons, ainsi que par Feder [57] pour extraire des estimées de parametres
provenant de signaux superposés. L'algorithme EM a fait I'objet de nombreuses études
appliquées dans le domaine des systémes de communication dont les principaux sont Poor
[58], Kaleh [59], Georghiades et al. [60] [61][62], Zabin et al. [63], Modestino [64], Lavielle
[65] et Moulines.

R . . e . ~1yL—1
Dans notre probléme, l'algorithme EM estime itérativement les L vecteurs {Gl}l 0 de telle

fagon de garantir a chaque itération une croissance monotone de la fonction de densité de

probabilité conditionnelle p({G'} = {R'}=D). Cette croissance monotone est réalisée via la

maximisation de la fonction auxiliaire, basée sur la mesure de Kullback-Leibler, dépendant
L-1

des paramétres courants {G'}}Z4 et des nouveaux parametres {G'} _ :

0 (163126} )) = Y[R, A (61D (logp (R A (61} ))] 2:20)

A

ou la somme est réalisée sur tous les vecteurs de données susceptibles d'étre transmis sur le
bloc temps-fréquence considéré.

Les deux théoremes suivant sont fondamentaux pour expliquer le comportement général
de l'algorithme EM :

1. La croissance de la fonction auxiliaire implique la croissance de la probabilité a posteriori
(voir I'annexe A) :

o (t6h=. (6"} ) = ez (6hi (2.21)
implique que
p((RY1Z5, A{6" D) 1) = p (R, A6 ) L, ) (2.22)

L'inégalité est stricte @ moins que, quels que soient les symboles composant le vecteur signal
émis A,
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p (R, A{6" @) ) = p (RS, A{6' @} ) (2.23)

2. Un paramétre {G'}}=4 est un point critique de p({R'}}Z4, {Gl(d)} ) si et seulement s’il est

un point fixe de Q ({G =3 {G } ) (voir I'annexe A).

Etant donnés les L vecteurs recus {R'}/=4 ; l'algorithme EM est initialisé avec une
premigre estimation {Gl(o)} “des vecteurs {G'}}=L. L'évolution de l'estimation {Gl(d)}

la nouvelle estlmatlon{G’(d“)} " est effectuée via la fonction auxiliaire Q suivant les deux
phases suivantes:

1. Phase Expectation : Calcul de Q ({G IR e } ) {G'Yétant fixé et {G' } variable.

2. Phase Maximization : Recherche de la nouvelle estimation {Gl(d+1)}l:0 qui maximise
L-1

1 . !
la fonction Q ({G iR e } 0) en fonctionde {G'} _, .
> Le premier théoréme (2.21) garantit donc que les ré-estimées {Gl("l)}l:)1 et {Gl("l’Ll)}lL:_O1

ont pour propriété :
p({R'}Z o:A{Gl(dH)} )>p({R }iz o:A{Gl(d)} (2.24)

De plus, il peut étre montré [66] que sous certaines conditions, Q ({GI}L {Gl } ) la
fonction auxiliaire, possede un maximum global unique, dépendant de {G’ } et que ce

L-1
maximum est le seul et unique point critique, ou un point critique de Q ({G Yo 0,{6’ } )
est caractérise par (2.25) :

— ryL—1
0 ({¢"®), . {6"),,) =0 (2.25)
V représentant le vecteur gradient.

» Le deuxiéme théoreme garantit que la séquence d'estimées produit une croissance
monotone de p({R'}Z 0,A{Gl(‘i)} )jusqua ce que les estimées atteignent un point
critique de cette probablllte La ré-estimation itérative continue jusqu'a ce que la
probabilité p({R'}}2 (}{Gl(d)} ) obtenue & la D®™¢ jtération atteigne un seuil.

En général, la fonction auxiliaire présente plusieurs maxima globaux. Ceci méne a une
ambiguité dans l'estimation au Maximum a Posteriori des facteurs de gain du canal multi-
trajet discret. Ce probleme peut étre évité par l'utilisation de symboles connus du récepteur.
Quoi qu'il en soit, ceci est insuffisant, puisque la fonction auxiliaire présente aussi plusieurs
maxima locaux pouvant étre atteints par I'algorithme EM au lieu du maximum global. Pour

s'affranchir de ce deuxieme probleme, I'estimation initiale {Gl(o)} " doit étre calculée avec
beaucoup de soin en utilisant des symboles connus du récepteur : les symboles pilotes.
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2.3.3 Expression analytique de I'estimateur

Soit 2 l'alphabet dans lequel chaque symbole normalisé du bloc temps-fréquence prend
. n . . L-1 N
sa valeur. L'expression de la méme composante de I'estimation {Gl(d+1)}l:0 correspondant a la
1¥me pranche de diversité est explicitement donnée par (voir annexe B) :

N-1 *
I(d - L-1 *
Gm( +1) _ wl Z Rzlc (ZAP(Ak _ A|{Rl}leol,{Gl(d)}l=O )) B (2.26)

k=0 AEN
ou le facteur w!, répond a la définition suivante (voir annexe B) :

1
Les coefficients de pondération w), dépendent de la m®™¢ valeur propre de la matrice de
covariance hermitienne F! (qui prend en compte la puissance moyenne ¢'(0) du I°™€ trajet
ainsi que I'ttalement Doppler By et les énergies transmises  Es .y, 6 (k) € Sp U S associées
aux symboles de donnée et aux symboles pilotes) et de la variance du bruit N,. On définit
Dsiyla valeur prise par le symbole pilote A5y, 6(k) € Sp Puisque tous les symboles pilotes

sont connus du récepteur, on a :
_ L-1
p (A5 = Do (RS (G'@),Z) ) = 0 Pour 6(k) € Sp (2.28)

z f - 1 ;s ;s
En conséquence, I'expression de G,ln(”“r ) précédente peut se ré-écrire :

i = 3 Rl Y = sl (60 ) )

5(k)eSp A€EN
l *
+ z Ry D5(k)36(k)m> (2.29)
6(k)ESp

Au démarrage de l'algorithme EM, le récepteur n'a aucune connaissance des valeurs des
données transmises dans un bloc temps-fréquence. En conséquence, pour la détermination de

. . L-1 . - crea s s .
linitialisation {G'®}_ ", il peut utiliser les probabilités conditionnelles uniformes

p (Ak = A|{Rl}%;&,{6’(d)}f;; ) (2.30)

pour chacun des symboles inconnus. C'est pourquoi, la m®™e composante de l'initialisation
correspondant au [°™¢ capteur est explicitement donnée par (2.31) :

o) _ l # *
G~ = Wi Xsess Rsao Ds ) Bsaom (2.31)

Cette relation étant, au passage, vraie pour n'importe quel type de modulation et ne nécessite
pas I'hypothése enveloppe constante sur la modulation employée.
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2.3.4 Cas particuliers

En utilisant la loi de Bayes, il est possible de transformer I'expression précédente de
G,ln(d“). Pour une modulation MDP-2 (voir annexe C) on a :

l(d+1) _ l oo | (d) * l * *
G = Wp Z R tanh’---LZRe{’\a(m}] Bsom + Z Ry Do oy Bsom | (2-32)
5(k)eSp §(k)ESp

et pour une modulation MDP-4 (voir annexe C) on a:

1
Hd+1) ! ol (@)
G = Wp, Z Ry (sqrt(Z) tanh-._.[:sqrt(2)Re{A6(k)}]
5(]{)650
J il (d) T
+ p—) tanh-.__[:sqrt(Z)Im{/\S(k)}]> B3 (iym
+ Z R Dg(k)Bg(k)m> (2.33)
5(1()6513
(d)

ol Ag (i) est défini par (voir annexe C):

d *
Ac(?(l)c) Z RS(k)(Z LG, )Ba(k)m) (2.34)

2.4 Résultats

Les résultats que nous présentons dans cette section ont été obtenus par des simulations
de la méthode EM dans plusieurs contextes de propagations. Nous avons comparé notre
algorithme a trois méthodes d'estimation de canal rencontrées dans les littératures.

2.4.1 Algorithmes de comparaison

Trois méthodes ont été choisies pour comparer les performances de notre algorithme a
celles des méthodes connues et classiquement utilisées. Nous avons tenu a comparer notre
algorithme d'estimation de canal a des méthodes bloc, pouvant donc fonctionner de maniere
bidimensionnelle et ne pas utiliser des méthodes réalisant seulement une interpolation
temporelle fréquentielle.

Les deux premiéres méthodes élues sont basées sur le critere des moindres carres (MC) et
réalisent une interpolation linéaire de I'information fournie par les symboles pilotes contenus
dans le bloc temps-fréquence traité. La troisieme méthode est moins classique et repose sur le
principe du filtrage dans un domaine de transformation, ici créé par la transformée de Fourier.
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a. Algorithme de comparaison MC-1

L'algorithme MC-1 utilise I'estimation MC du canal au niveau des symboles pilotes pour
réaliser une interpolation bidimensionnelle sur I'ensemble des symboles de donnée en
considérant que le canal peut étre assimilé & un plan constant sur chacun des blocs temps-
fréquence considérés. Le canal est modélisé par le polynéme de degré O suivant :

fuc-1(mn) = a (2.35)

15

0.5

20

10

fréquence 0 o temps
Fig. 2.4 : Norme du canal fourni par la méthode MC-1

Dans un premier temps, le canal est estimé au sens des MC au niveau des symboles
pilotes et on note ¢y (m,,n,) I'estimation du canal correspondant au p*™¢ symbole pilote et

ympnp

éMC(mp,np) = (2.36)

a
Mpnp

Le critére des moindres carres est utilisé une seconde fois pour réaliser une interpolation
aux symboles de donnée. Le critere s'écrit

N,—1
min[MC1] = min Nip Z (uc(my,ny) — fuc—1(my,,ny )3 (2.37)
p=0
On obtient :
N,—1
min[MC1] = min Nip ZO (euc(my,my) — a)? (2.38)
-
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L'expression est dérivée par rapport au parameétre du canal a et égalée a zéro
g MC1=0 (2.39)
da B '
Nous obtenons le parameétre « par les calculs suivants :
Ny—1
0 (., 2 )
%MCl = Z %(“ + CMC(mp,np) - ZacMC(mp,np)> (2.40)
p=0
alors
Np—1
1 ~
- z Qa = 28yc(my,m,)) = 0 (2.41)
P 520
d'ou
Np—1
1 Py
a=- Z euc(my,my,) (2.42)
P 5=0

Le canal est alors égal & a sur tout le bloc temps-fréquence

b. Algorithme de comparaison MC-2

Le deuxieme estimateur consiste en une extension de la méthode MC-1 a un polynéme du

premier degre :

fuc—2 =am+pn+y

fréquence 0 o temps

Fig.2.5 : Norme du canal fourni par la méthode MC-2
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Le critére des MC devient
Np—1

1 2
min[MC2] = min N Z (éMC(mp,np) —fMC_Z(mp,np))

=min [Nl—ngigl(éMC (mp,np) —am+ fn+ y)z]

Np—1

1
min[MC2] = min N z (6Mc(mp,np)2 + a?m? + B*ni +y? — 2¢yc(my,n,)
iy
— 2am, Cyc (mp,np) — 2pn,Cyc (mp,np) — ZyéMC(mp,np) — 2apmyn,

- 2aym, — Z,Bynp) (2.44)

Les paramétres a, 8 et y sont obtenus grace aux dérivées partielles par rapport a eux-méme :

Ny—1
d 1
TaMC2 = z (2am? — 2m,éyc(m,,n,) — 2fm,n, — 2ym,)
p p=0
Ny—1 N,—1 Ny—1 N,—1
2a 2 . 2B 2y
= D M) == > (myluc(mymy)) =7 D (mymy) =31 D (my)
P = P = P = P 2=
N,—1
d 1
—MC2 =— Z (2pn2 — 2n,eyc(my,, n,) — 2am,n, — 2yn,)
dp N, £y
Ny—1 Ny—1 N,—1 N,—1
2B 2 . 2a 2y
== D ) = D (mpluc(mpmy)) =7 > (mymy) =2 > (m,)
r = P 2= = P 2=
Np—1
d 1
—MC2 = — Z (2)/ - ZéMc(mp,np) - 2am, — Z,Bnp)
dy N, P
-1 p—1 Np—1
2 ©— 2a 28
=2y N Z CMC(mp,np) N Z m, — N n, (2.45)
P p=0 P p=0 P o=
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Pour simplifier la lecture de la suite, notons

Np,—1 . N,—1 N,—1
X = przo CMC(mp'np) Ly = przo my, Ip= Zpio np
N, -1 N,—1 N, -1
X2 = Z m} 3,2 = Z n; Yo = Z m, Eyc(my,n,)
p=0 p=0 p=0
Np—1 Np,—1
ch = Zpio anMC(mp; np) 2:mn = ZpiO mpnp (246)
Les équations
dMCZ—dMCZ—dMCZ—O 2.47
da ~dp T dy h (247)

deviennent
azmz - ch _ﬁzmn - yzm =0
ﬁzmz —Zpe — Ly —¥Z, =0

YN,

-3, —aX, —BZ, =0 (2.48)
Posons encore

ke = NyZp2 — (2)3

kg = NpZp2 = (2,)°

k, = NyZiy — Zp2p

k, = NpyZme —ZnZc

ky, = NyZp2 — (Z,)° (2.49)

et les valeurs des paramétres (a, 8,y) du polynéme fy-_» = am + n + y se calculent gréace
aux equations :

ke =l ke,
koky — k2

koky, — kK,
" Tkokg — k2

X, —aX, —BX
y = c m — BZn (2.50)

Np
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c. Estimation de canal par la FFT bidimensionnelle EC-FFT-2D

Nous avons vu plus haut que le canal de propagation radio mobile peut étre caractérisé
par sa fonction de diffusion. On peut obtenir cette fonction en réalisant une transformée de
Fourier discréte inverse (TFDI) du canal de propagation observé sur la trame pour y accéder
(voir fig.2.6).

Fig.2.6 Obtention de la fonction de diffusion
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Avant I’interpolation, nous ne sommes en possession que d’une version échantillonnée du
canal. Dans le domaine de transformation (par TFDI bidimensionnelle inverse), on observera
donc une répétition de la fonction de diffusion. C’est pourquoi, de la méme fagcon qu’en
traitement de signal classique, on cherche a reconstruire la fonction de diffusion principale, en
en filtrant les composantes grace a un filtre passe-bande dont on déterminera la taille a partir
d’une fonction de diffusion compléte. Vous filtrerez donc le résultat de la TFDI 2D grace a ce
filtre (en utilisant une technique de masque) et vous repasserez dans le domaine du canal en
faisant une TFD 2D du signal transformé filtré. Cette derniére opération réalise
automatiquement I’interpolation a 1’ensemble des positions de la trame temps-fréquence (voir
fig.2.7).

Considérons les canaux correspondant a B,;T,, = 1/16% et B;T,, = 1/64%: La taille du
filtre est choisie en fonction des fonctions de diffusion du canal et du canal échantillonné aux
positions des symboles pilotes.

canal original
canial aux
pilotes |
extraction TFDI
du signal pilote d 2D
canal
bransforme

TFD
2D

= _ Filtrage |¢——
canal transforemd

canal
reconstruit filtré

Fig. 2.7 : Schéma de l'algorithme d'estimation de canal par la FFT bidimensionnelle
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2.4.2 Contexte des simulations
a. Signal émis

Nous avons arbitrairement choisi de réaliser nos simulations a partir de blocs de
dimension 16x 16. Ainsi, les blocs temps-fréquence considerés possedent 16 porteuses et 16
symboles OFDM. La répartition des symboles pilotes dans ce bloc ainsi que leur quantité est
également arbitraire (voir fig.2.8).

h = = =

§ 0 symboles

3 de données
&

{E symboles

o o || [ = pilotes

W T,

temps

Fig. 2.8 : Bloc temps-fréquence considéré dans les simulations

Les symboles remplissant chaque bloc temps-fréquence appartiennent a I'alphabet d'une
MDP-2 (Q = {—1,1}).Le récepteur possédera 1, 2 ou 4 branches de diversité.

b. Combinaison des estimations sur chaque branche de diversité

Dans toutes les méthodes de comparaison, l'estimation de canal est réalisée séparément
sur chacune des branches de diversité. La diversité est exploitée par combinaison optimale des
branches de diversité. Les sorties souples sont donc estimées par (2.51) :

L-1
1 Alx
Asky = N—OZ R0y Cstry (2.51)
=0

c. Les Parameétres de l'estimateur

Dans les simulations que nous présentons ici, nous avons fixé le nombre d'itérations de
I'algorithme a D = 5 pour les canaux & ByT,, = 1/16%, 1/322 et 1/642: En effet, ce nombre
d'itération est suffisant dans ces contextes de propagation pour que l'algorithme converge.
Cependant, cette valeur n'est plus suffisante lorsque nous nous plagons dans le contexte de
propagation défini par le canal trés sélectif en temps et en fréquence a B,T,, = 1/8% : Nous
avons déterminé que dans ce cas de figure, I'algorithme nécessite D = 15 itérations.

De plus, nous avons choisi de réaliser nos simulations dans le cas ou les modeles utilisés
pour la génération et I'estimation du canal sont identiques. C'est a dire que les bases de
vecteurs propres utilisées pour la génération et I'estimation du canal de propagation sont les
mémes.
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2.4.3 Résultats de simulation

55

Nous avons compareé les performances obtenues par notre algorithme a celles fournies par
les trois méthodes de comparaison ainsi qu'a un estimateur avec parfaite connaissance du

canal.

TEB

Fig. 2.9 Taux d'erreur binaire en fonction du E, /N, pour B4T,, = 1/64% et L=1

TEB

Fig. 2.10 Taux d'erreur binaire en fonction du E, /N, pour B;T,, = 1/64% et L =2
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Fig. 2.11 Taux d'erreur binaire en fonction du E}, /N, pour B,T,, = 1/64% et L=4
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Les figures 2.9, 2.10 et 2.11 montrent la comparaison de notre estimateur mentionné sur
les figures “’estimateur proposé’’ avec les autres méthodes de comparaison, dans le cas d'un
canal avec B,T,, = 1/64% . Nous constatons que notre méthode présente les meilleures
performances par rapport a ces méthodes. Nous constatons également que dés que le nombre
de branches augmentent le taux d’erreur binaire s’améliore considérablement.
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Fig.2.12 : Taux d'erreur binaire en fonction du E, /N, pour B;T,, = 1/322
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Fig. 2.13 : Taux d'erreur binaire en fonction du E;, /N, pour B, T,, = 1/16>

Les figures 2.12 et 2.13 représentent les performances de notre estimateur mentionné sur
les figures “’estimateur proposé’’ pour les canaux de B,T,, = 1/322% et 1/16% et pour le
nombre de récepteur L=1,2 et 4. Au vu de ces figures, nous pouvons apprécier I'importance du
parametre L de diversité. Mais ces figures prouvent également que cette méthode présente un
défaut majeur : son initialisation. Celle-ci ne semble pas suffisamment précise pour permettre
a l'algorithme EM de converger correctement pour des valeurs de SNR élevées.
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Fig. 2.14 Taux d'erreur binaire en fonction du E, /N, pour B,;T,, = 1/8%et L =1
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Fig. 2.15 Taux d'erreur binaire en fonction du E}, /N, pour B,;T,, = 1/8% et L =2
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Fig. 2.16 Taux d'erreur binaire en fonction du E}, /N, pour B,;T,, = 1/8% et L =4

Les figures 2.14, 2.15 et 2.16 montrent cette comparaison dans le cas d'un canal avec
B,T,, = 1/8%.0n observe que pour les fortes valeurs de RSB; notre méthode présente une
saturation dans tous les cas de diversité pour les SNR entre 10 et 12 dB. Cependant, malgré
cette constatation, nous notons que les performances restent meilleures que les techniques de
comparaison.
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Interprétation des résultats

» Les méthodes basées sur le critere MC donnent nécessairement de mauvais
résultats car, par définition, elles recherchent un canal dont le modele ne
correspond pas a sa réalité.

» La méthode basée sur la TFD-2D, dont le modele de canal dépend du filtrage dans
I'espace de transformation, diverge également. Le canal est trop variable en temps
et en fréquence et le filtrage réalisé n'arrive pas a contenir la contribution de la
fonction de diffusion centrale. Le filtrage récupere les interventions de plusieurs
fonctions de diffusion décalées et ne peut donc représenter correctement le canal.
On pourrait imaginer de réaliser un filtrage moins ’large’” mais on ne
représenterait alors qu'une partie.

» Quand le canal devient tres sélectif I’algorithme EM présente une saturation pour
les valeurs de SNR élevé et cela parce que l'algorithme EM converge vers un
maximum local et I'absence du bruit ne lui permet plus de sortir de ce maximum
local pour converger vers le maximum global.

2.5 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons proposé une méthode d'estimation de canal présentant une
forte sélectivité en temps et en fréquence pour les systemes de type OFDM, pour des données
non codées. Cette méthode présente de trés bonnes performances par rapport aux techniques
classiques de la littérature.

Cependant, pour lutter plus efficacement contre les sélectivités du canal, il est d'usage
d'utiliser un codeur canal et pour lutter contre la saturation il faut utiliser un vecteur initial
bien précis. Dans le chapitre suivant, le signal OFDM sera obtenu a partir d'une modulation
numeérique codée en treillis. Pour pouvoir comparer les nouvelles performances aux résultats
obtenus au chapitre précedent, nous utiliserons une modulation MDP-4 codée en treillis de
rendement 1/2. La méthode proposée dans le chapitre suivant réalise le décodage
conjointement a l'estimation de canal et cela pour le vecteur d’initialisation optimisé et non
optimisé.
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Chapitre 3

Turbo estimation de canal avec initialisation optimisée

Dans ce chapitre, nous présentons deux types d’estimation EM basés sur les turbos
codes. Le premier type d’estimation utilise des turbos codes simples. Le deuxiéme type utilise
toujours des turbos codes simples mais avec initialisation améliorée. Nous comparons les
résultats obtenues par ces estimateurs avec ceux obtenues par la méthode avec parfaite
connaissance du canal (PCC).

3.1 Turbo estimation de canal

Récemment, il a été montré que la mise en ceuvre d'algorithmes itératifs tels que le turbo-
décodage [4], [3] permet une amélioration conséquente de la structure du codage canal. Le
principe de décodage des turbo-codes a été étendu a une forme itérative de I'égalisation et
décodage conjoint [18], [57]. Cette méthode a été nommée turbo-égalisation et fournit déja
des résultats prometteurs.

Dans cette partie, nous étudierons une extension de l'algorithme proposé dans la partie
précédente en considérant que lI'ensemble de symboles émis dans un bloc est codé. Nous
appelons cette technique turbo estimation de canal. Le récepteur ainsi obtenu réalisera donc
un décodage conjointement a I'estimation de canal itérative. Les codes utilisés pourront étre
des codes convolutifs ou des modulations codées en treillis.

3.1.1 Contexte
Le signal recu sera exprimé par la relation (1.34) suivante :
l l !
Rswy = CsaoAsy + Ny

La difference avec la relation donnée dans la partie 2.3.1 est que les symboles As;

k € [0, N, — 1] sont, dans ce cas, issus d'un codage en treillis ou d'un codage convolutif [24].
Les symboles de données, indexés dans I'ensemble Nj, peuvent étre également entrelacés au
sein du bloc temps-fréquence.

Nous avons établi dans la partie 2.3.3 que I'estimée au sens du MAP du canal s'écrit par la
relation 2.26 :
1(d+1 - - L-1\\* ,«
Go = wh SN RE (Saca A p (Ak = A|RYZ {69} )) Biue
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Puisqu’a présent, les données sont codées, alors le calcul de la probabilité a posteriori
_ L-1
p (4 = 4[RYE (69}, )
peut étre réalisé de maniére optimale par I'algorithme de Bahl [1].

3.1.2 Principe de I'algorithme de Bahl

L'algorithme de Bahl est fondé sur le caractere Markovien des séquences codées émises.
D'aprés [63], on peut modéliser un codeur de type convolutif ou en treillis par une source de
Markov, dont les états représentent le contenu des registres du codeur et les transitions entre
états (ou branches) les symboles en sortie du codeur. Appelons S, I'état du codeur a l'instant
k; la transition entre I'état k — 1 et I'état k est gouvernée par la probabilité de transition :

P (S, =m|Si_; =m) (3.1)
et les sorties du codeur sont définies par les probabilités :
q(Alm,m) = P4, = A|S,_;=m, S, =m) (3.2)

L'algorithme de Bahl permet de calculer les probabilités de transition entre les états m' et m
o (m',m)

or(m',m) = P(Sp_y =m, S = m,Ry ) (3:3)

( Sk Représentant I'état du codeur a l'instant k et Ry ;, les echantillons du signal regu entre les
instants 1 et k); ainsi que les probabilités de se trouver dans un état m a un instant k,

A (m)
Ae(m) = P(S, =m,Ryy) (3.4)

Connaissant le signal recu, ces calculs se font récursivement dans les sens forward et
backward. Il est donc nécessaire que chaque séquence émise par le codeur soit contrainte par
des conditions initiales et finales connues. Par convention, le codeur doit commencer et
terminer une séquence émise dans I'état 0. Les probabilités

L-1 . . A
p (Ak = A|{Rl}%;(},{6’(d)}l=0) dont notre algorithme a besoin sont des probabilités
conditionnelles. Nous dérivons de [1] une écriture adaptée a notre probleme.

3.1.3 Ecriture modifiée de I'algorithme de Bahl

Notre estimateur de canal a besoin de la connaissance de la probabilité conditionnelle
_ L-1
p (4 = ARYIZ{6"D} ) (35)
Cette probabilité peut étre obtenue & partir d'une version modifiée de o), (m’, m): On définit :

o, (m’,m)=p (Sk—l =m, S, = m {Rs, )6, (ND)}IL;: |{Gl(d)}zL=_o1 ) (3.6)

ENSP Alger



Chapitre 3 : turbo estimation avec initialisation optimisée 61

Ou encore :

' ' L-1 L-1
or(m,m) =p (Sk—l =m, S =m |{Rép(l),5D(ND)}l:O’{Gl(d)}l=0) X

, -1 L-1
or(m,m)=p ({R(lsD (1),5D(ND)}1=0 |{Gl(d)}l=0) (3.7)

-1 -1y A
P ({R‘lsD(l)"sD(ND)}l_O |{Gl(d)}l:0) étant constant sur un bloc donné. L'utilisation de

I'algorithme de Bahl ne nécessite pas le calcul de cette constante, puisque nous savons que la
somme des probabilités o), (m’, m) sur toutes les transitions possibles d'une section du treillis
est égale a 1. Il suffit donc de normaliser ¢, (m',m) :

Soit ¢4 I'ensemble des transitions o, (m', m) étiquetées par le symbole A. On peut alors écrire
A = A|RYEL (G DOY ) = S (m 3.8
P\ Ak 1=0" 1=0 (m’ m)eg 4 O (M, m) (38)
Le calcul des A, (m) et des ), (m', m) est réalisé en définissant les probabilités suivantes [1] :
_ _ [ L-1 I(d L-1
ap(m) =p (Sk =m,{Rs, 1), (ND)}I=0 |{G ( )}l=0)
Bie(m) = p ({REyp v} S = m {G' @} )
L-1 ' L-1
Ye(m) =p (Sk =m,{R}, (l)}z=o |5k—1 =m '{Gl(d)}zzo) (3.9)
Nous redéfinissions la probabilité A, (m) par :
! L-1 L-1
Ax(m) =p (Sk =m {Rs, )5, (ND)}IZO | {6 l(d)}z=o)

L—1 L—1
=p (Sk =m{Rs, .5, (ND>}1=0 | {Gl(d)}z=o) X
L—1 ' L-1
(S =m (R, 0}, [Sin =m' L {61} ) x

L-1 L-1
p {R(lsp(z),an(ND)}lzo |5k =m, {Gl(d)}lzo) (3.10)

C'est-a-dire

g (m',m) = a_; (M), (m',m)B;. (m) (3.11)

De plus, on peut définir des relations de récurrence pour les a; (m), les B, (m), et les y; (m),
M représentant le nombre d'états du treillis :

M-1
, L-1 L-1
ap(m) = Z p (Sk—l =m,S5, =m, {Réu(l),fSD(ND)}l:O | {Gl(d)}lzo)

m =1
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— ' L-1 L-1
=Z%’=11P (Sk—l =m ’{RLZSD([),(SD(ND)}IZO | {Gl(d)}lzo) X

L-1 ’ L-1
p (Sk =m,{R}§, (k)}l=0 |Sk—1 =m ,{Gl(d)}l=0) (3.12)
et pour finir :

Br(m) = T2 Brr1 (M) Yipr (mym) (3.13)

Enfin, les probabilités y, (m, m") s'écrivent

Ve(mm) = Z p(Sy =m|S_; =m).p(4; = AlSj_; =m, S, =m)
Aen

xp ({RL}, S |a 6"} ,) (3.14)

c'est-a-dire

Yi(mm') = Sacqp(mim). qp(Alm’,m) x p ({RL}, ), A = A {G"@} ) (3.15)

£1z L-1 L-1 ; . N . .
Les éléments p({Ri}_,,Ar = A, {G"V},_ ) sont calculés directement & partir du signal

reu {R,l{}:o1 et des parameétres {Gl(d)}:o1 a savoir
p (R, A = 416"}

2 L—1 N-1 *
= ——R RLa D ¢9B 3.16
exp| ~y-Re( ) RL(A ) G7Bu) (3.16)
=0 n=0

3.1.4 Principe de turbo-estimation de canal

Le principe de I'estimation dans ce cas est strictement le méme que dans le chapitre
précédent, a la  différence pres que les  probabilités  conditionnelles

L-1 . .
D (Ak = Al{Rl}lL;Ol, {G l(d)}lz 0 ) sont obtenues par la mise en ceuvre de l'algorithme de Bahl et
que les données sont entrelacées.

Dans un premier temps, lI'estimateur réalise une premiere estimation du canal uniquement
a partir des symboles pilotes. Cette premiére estimation de canal est désentrelacée pour
correspondre a l'ordre de la séquence binaire émise, il en est de méme pour le signal recu.
L'algorithme de Bahl calcule les probabilités conditionnelles, qui permettent de réaliser une
nouvelle estimation du canal. Cette estimation est ensuite réutilisée comme initialisation de la
partie itérative (fig. 3.1).
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Fig. 3.1 Schéma-bloc du turbo-estimateur
Modulation codée en treillis

Les simulations présentées ici sont, comme dans le deuxiéme chapitre, basees sur un
systeme OFDM a 16 porteuses. Chaque bloc temps-fréquence est composé de 16 symboles
OFDM dans leur intégralité. Les données sont ici obtenues par une modulation codée en
treillis fournissant des symboles MDP-4 (Fig. 3.2).

Fig. 3.2 : Modulation MDP-4 codé en treillis

Entrelacement

Nous définissons un entrelaceur temps-fréquence basé sur le principe du ’bit reversing”’.
Ce type d'entrelaceur ne fonctionne que pour des blocs dont les dimensions sont des
puissances de 2, c'est le cas des blocs que nous utilisons dans nos simulations. Etant donné
que les systemes OFDM actuels utilisent généralement des transformeées de Fourier discretes
de taille égale a une puissance de 2, ce type d'entrelaceur peut facilement étre utilise dans des
systémes réels, méme sur des blocs correspondant a des sous-ensembles de porteuses du
systeme OFDM global.

Considérons un bloc de taille n, X ns (n, porteuses et ng symboles OFDM) n,, et ng
étant des puissances de 2. L'entrelacement se déroule en plusieurs phases. La premiere phase
consiste en un “’remplissage’” du bloc temps-fréquence par ses diagonales. Les n,, éléments
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correspondant a un symbole OFDM sont placés dans le bloc, non plus par colonne, comme
nous le faisions dans la partie précédente, mais suivant les diagonales du bloc temps-
fréquence (Fig. 3.3).

asuanbaiy

temps

Fig. 3.3 Premiére phase de I'entrelacement : remplissage du bloc

La deuxiéme phase consiste en un entrelacement utilisant I'inversion binaire des indices
“’abscisses’” de chaque élément du bloc, et enfin la troisieme phase réalise I'entrelacement sur
les indices “’ordonnées’” des éléments du bloc. Pour le symbole transmis a la position (m, n)
du bloc temps fréquence sans entrelacement, sa position aprés entrelacement sera déterminée
a partir des écritures binaires de n et m. Prenons un exemple pour illustrer ce mécanisme.

Par exemple considérons le bloc temps-fréquence de dimension 16x16 utilisé dans nos
simulations. Soit le symbole correspondant a la position (4,5), ces coordonnées s'écrivent
(0100, 0101) en binaire. L'entrelaceur inverse simplement cette écriture binaire pour venir
placer le symbole a la position (1011,1010), c'est a dire (11,10) : La figure suivante montre
I'éloignement temps-fréquence apporté par cet entrelaceur a 4 symboles adjacents.

P
L
i

% Jfréquence
.

\

\

|

\

=

Jréquence
‘ &
N
]
A\

L
L 4

temps temps

Fig. 3.4 : Exemple de fonctionnement de I'entrelaceur
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3.2 Turbo estimateur simple

Le turbo estimateur simple utilise le principe donné par la figure 3.1 Les simulations ont
été realisées dans les mémes contextes de propagation vue dans le deuxiéme chapitre. Nous
avons utilisé¢ un décodeur de viterbi pour I’estimateur hypothétique et les autres algorithmes
de comparaison et I’algorithme de Bahl pour le turbo estimateur. Nous présentons les
performances de I'algorithme de turbo-estimation simple de canal obtenues pour les canaux a
B,T,, = 1/64% 1/32% 1/16° et 1/8% en comparaison avec les performances de I'estimateur
hypothétique ayant une parfaite connaissance du canal (PCC).

Le tableau ci-dessus présente le taux d’erreur binaire en fonction du rapport signal sur
bruit pour un SNR de 10 dB et cela pour B, T,, = 1/64% 1/32et 1/16°,

B,T,, | SNR TEB
1/64% | 10 1.3.10°
1/32% | 10 6.107
1/16° | 10 107

On observe que plus le canal devient sélectif plus le taux d’erreur binaire diminue.

10°
turbo estimateur
b S estimateur PCC
I - k@\EK\
% & ) 3
O
P |
10° ;K *xR
o =1
m NN
NN NN
L -
X =

10 =4 ] \

pr=

2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
SNR

Fig.3.5 : Taux d'erreur binaire du turbo-estimateur pour un canal de B, T,,, = 1/64°, pour des ordres de
diversité L =1; 2 et 4.
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Fig. 3.6 : Taux d'erreur binaire du turbo-estimateur pour un canal de B, T,, = 1/ 322, pour des ordres de
diversité L = 1; 2 et 4.
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Fig.3.7 : Taux d'erreur binaire du turbo-estimateur pour un canal de B, T, = 1/ 16% pour des ordres de
diversité L=1; 2 et 4.
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Fig. 3.8 : Taux d'erreur binaire du turbo-estimateur pour un canal de B, T,, = 1/ 8% pour des ordres de

diversité L = 2; 4.

Les résultats de la simulation du turbo-estimateur simple sont représentés dans les figures
3.5 a 3.8. Ces figures représentent les performances du turbo-estimateur simple pour chaque
contexte de propagation. Nous constatons que :

» Pour les deux premiéres figures (fig. 3.5 et 3.6), I'écart relatif entre les performances

du turbo-estimateur simple et celles de I'estimateur PCC n'augmente que tres
faiblement. Et plus le canal devient sélectif (fig. 3.7 et 3.8), plus cette écarte
augmente.

Lorsque le canal est tres variable en temps et en fréquence (fig. 3.8), pour B;T,, =
1/82% ; la saturation du turbo estimateur simple se repousse vers les valeurs de SNR
entre 12 et 14 dB en comparant avec ’algorithme EM classique (fig.2.14, 2.15 et
2.16). Et pour B4T,, = 1/162 (fig. 3.7); la saturation du turbo estimateur simple pour
L=1 se repousse vers les valeurs de SNR au voisinage de 16 dB en comparant avec
I’algorithme EM classique (fig.2.13).

Plus le canal est sélectif en fréquence, plus il fournit théoriqguement une diversité en
temps et en fréquence importante.
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Fig. 3.9 Comparaison des performances du turbo-estimateur et des algorithmes de référence pour
B,T, =1/64%¢et L=1

La figure 3.9 donne une comparaison des performances du turbo-estimateur avec celles
des algorithmes de référence pour une diversité d'ordre B,T,, = 1/64% et L = 1: Bien que ce
canal soit presque “’plat’’, les performances du turbo estimateur restent largement meilleures.
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Fig. 3.10 Comparaison des performances d’algorithme EM sans et avec codage pour B;T,, = 1/322
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Fig. 3.11 Comparaison des performances d’algorithme EM sans et avec codage pour
B,T, = 1/16°

Les figures 3.10 et 3.11 donnent une comparaison des performances de 1’estimateur EM avec
codage (turbo-estimateur) avec celles des algorithmes EM sans codage pour B;T,, = 1/322
et 1/162 pour L =1 et 2, nous voyons que :

» Plus le canal devient trés sélectif le codage apporte des améliorations plus
importantes,
» Plus la diversité spatiale augmente plus cette amélioration diminue.

Il en découle que plus le canal est mauvais plus les performances de notre turbo s’améliore
beaucoup.

3.3 Turbo estimation de canal avec initialisation optimisee

Nous avons vu, que comme toute technique basée sur lI'algorithme E.M., d'estimation de
canal est relativement sensible a I'initialisation. En effet, dans les cas ou le canal reste
moyennement sélectif, I'initialisation reste suffisamment "bonne" pour que l'algorithme E.M.
ne tombe pas dans des maximums locaux de la fonction auxiliaire. Cependant, dés que la
sélectivité devient plus forte, il est nécessaire de fournir a la partie itérative de l'algorithme
une meilleure initialisation.

Remarquons que la base de vecteurs propres telle qu'elle est définie dans I’algorithme EM
ne permet pas de réaliser une initialisation optimale, dans le sens ou la restriction de cette
base aux positions des symboles pilotes ne forme pas une base orthogonale. 1l s'agit donc de
construire une nouvelle base de vecteurs construite a partir des corrélations du canal aux
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positions des symboles pilotes, étendue a I'ensemble des positions d'un bloc temps-fréquence
grace a la théorie de I'innovation.

Cette partie présente donc un algorithme d'estimation de canal sélectif en temps et en
fréquence par bloc basé sur la prédiction linéaire et ne prenant en compte que les échantillons
recus correspondants aux symboles pilotes. Cette derniere technique, nous l'utiliserons pour
résoudre le probleme de l'initialisation d’algorithme EM.

3.3.1 Estimation de canal basée sur I'innovation : Prédiction Linéaire

Pour simplifier les notations, nous introduisons en plus de la fonction d'indexation
bidimensionelle 6 , les fonctions d'indexation ép(k) = (m(k),n(k)) , agissant entre

I'ensemble monodimensionnel {k}’,ﬁié’”_l et I'ensemble bidimensionnel S, et &, (k) =

(m(k),n(k)) entre I'ensemble monodimensionnel {k};—y”~" et I'ensemble bidimensionnel

Sp.
De plus, sans perte de généralité, on suppose que les valeurs prises par les symboles
k=Np—1

k=0
Fsy I'innovation d'un facteur de gain equivalent du canal Cs, () conditionellement a la

connaissance de la restriction Rp = (Rs,(0), Rs, 1), -» Rspnvp—1))" U Vecteur signal regu R
aux échantillons correspondants aux symboles pilotes. Puisque le canal est a évanouissements
de Rayleigh et que le bruit est Gaussien, l'innovation Fsy, comme le vecteur Rp sont
Gaussiens. L'innovation F;; est de ce fait indépendante du vecteur recu Rp .

pilotes normalisés {As, )} sont toutes égales a l'unit¢ en module. Soit

L'innovation Fj et le facteur de gain du canal Cs ) sont reliés par I'expression linéaire
suivante :

N—1. \
Csa) = Fsao + 2,20 WspaowRs, ) = Fsay + Wiy aoyRp, 8(k) €S (3.17)

ou le vecteur Ws, ) = Wsp (0,00 W p i), 10 -+ Wsp ioyv, —1)" €St donné par la relation
matricielle suivante

Wg{k)(H + NoI) = Vg{k) (3.18)

ou H est la matrice de covariance hermitienne N, X N,, du canal équivalent, restreinte aux
positions des symboles pilotes, dont le (i, v )™ élément est donné par :

Hy = \JEs, (1) Esp )P Pspu) = Psp ) (3.19)

et I est la matrice identité N, X N, et,

Vst =
WEs@Es a9 (Ps0) = o) v Es Es o P (Ps)Ps i )s - » v Es Es iy P, 1) —
Ps)))" (3.20)

ENSP Alger



Chapitre 3 : turbo estimation avec initialisation optimisée 71

La variance 6 de l'innovation F est donnée par (annexe E) :
Osy = P(0)Esy — Vs Wsw (3.21)

Soit € = (Cy,Cy, ..., Cy_1)" l'estimée au sens du Maximum a Posteriori du vecteur canal
équivalent C; conditionnellement au vecteur recu Rp. Ce vecteur est égal au vecteur de
prédiction linéaire au sens du critére de I'Erreur Quadratique Moyenne Minimum L =
(Ls oy Loc1y - Lov—1y )* de 8 (k)™ composante (annexe F) :

N,-1 % *
Lsgy = Xylo WsaowRsw) = Wso Ry (3.22)

3.3.2 Estimation de canal exploitant la base orthonormale étendue

Une nouvelle base de vecteur a été définie aux positions des symboles pilotes. Pour
réaliser l'interpolation de I'estimation du canal au niveau des pilotes a I'ensemble des
symboles d'un bloc temps-fréquence, il est nécessaire d'étendre la base de vecteur obtenue
précédemment a I'ensemble du bloc.

L'estimée au sens du MAP € = L du vecteur canal équivalent C est une combinaison
linéaire des composantes du vecteur recu R, qui dépend non seulement des caractéristiques
statistiques du canal a évanouissements équivalent, mais aussi de la variance Ny du bruit blanc
Gaussien additif. Afin de se débarrasser de cette dépendance du bruit blanc Gaussien dans le
calcul de C; nous introduisons alors une nouvelle formulation de l'algorithme d'estimation de

. . . N,—-1
canal. Cette reformulation utilise une base orthonormale étendue {B;},”, , provenant

exclusivement des propriétés statistiques du canal a évanouissement équivalent. Cette base
orthonormale étendue est obtenue par extension de la décomposition orthogonale de
Karhunen-Loeve de la restriction L = (Cs, 0y, Csp(1y, - Cspv—1y )" du vecteur canal
équivalent aux symboles pilotes.

Soit L = (Lsc0y, Ls 1y, > Lsv—1) )" 1a prédiction linéaire au sens de I'erreur quadratique
moyenne minimum du vecteur C, conditionellement & sa restriction Cp. La &(k)™e
composante de L est donnée par

Lsto = 2,2 WstCow = Wil Gy (3:23)
ou

Wt H = Vi (3.24)
D'évidence, Z(;(U) =Cswy,v=0,1,..,N, —1 et par conséquent VVVS(,,) est le vecteur
possédant un “’1>> & la v®™¢ position et des <’0’* partout ailleurs. De plus, soit {Bpl}zvz”o_l la

base orthonormale utilisée dans la décomposition de Karhunen-Loéve de chacun des vecteurs
N,—1 . .
Cp et Rp. Les vecteurs {Bp,}l:”’o sont les vecteurs propres de la matrice de covariance
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.. N, -1 . .
hermitienne H de valeurs propres {I;},”, que l'on suppose classées dans leur ordre
décroissant. Ces vecteurs propres sont déterminés a une phase arbitraire pres, par :

HB, =T,By, (3.25)
La k®me composante du la [*™¢ vecteur B; = (Bys0), Bisqy - Brsav—1) ) de la base
orthonormale étendue {Bl};\]:”o_l est définie par

Bisw) = W50 By (3.26)

Etant données les propriétés des vecteurs W;(,; nous concluons que le vecteur de la base
orthonormale B, est la restriction du vecteur de la base orthonormale étendue B; aux
symboles pilotes. Plus précisément, nous avons

Byt = (Bisp(0) Biop1)s =+ Bis, (v, -1) )t (3.27)

Soit G = (G, Gy, ...,G,\,p_l)t la décomposition de Karhunen-Loéve du vecteur Rp sur la base

N, -1
orthonormale {B,,,},” . Nous avons

N,—-1
Rp = Zl=pO Gl Bpl (328)
ou

G, = BR, (3.29)

L'estimée au sens du MAP € du vecteur canal équivalent C, conditionellement au vecteur regu
Rp est donnée sous forme matricielle par

é :Z;V:po_l WlGl Bl (330)

ou G; = B;pr, l=0,1,..,N, — 1 représente la décomposition de la restriction Rp du
vecteur recu R aux échantillons correspondant aux symboles pilotes, et les facteurs de
pondération w; 1l = 0,1, ..., N, — 1 sont donnés par (annexe H)

1

= 3.31
1+ Np/T;, (3:31)

wi

Cette reformulation de l'estimation de canal au sens du MAP nous permet de voir que la
dépendance de C de la variance du bruit blanc Gaussien additif est transférée aux coefficients

, . N,—1 . ~ Ly .
de pondération {w;},”, "qui peuvent étre mis a jour facilement.
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3.3.3 Construction simplifiée de la base orthonormale étendue

Le calcul précédent de l'extension de la base de vecteurs nécessite le calcul des
W;tiy, 6(k) € Sp 1l est possible de s'affranchir du calcul de ces vecteurs comme le montre le

N,—1
meo €t de

’ . N,-1 ~ \ . ’
déterminer la base orthonormale {Bpm }m”=0 grace au systeme (3.25), puis d'étendre chacun

paragraphe suivant. Une facon de construire la base orthonormale étendue {B,,}

des vecteurs de la base {B,, }:”:_01 par les relations
Buns k) = W, 600 Bym » 6 (K) € Sp (3.32)

Cette construction requiert, pour chaque 6y (k) € Sp, le calcul du vecteur v“v;fk) en utilisant
la relation

WitoH = Vs (3.33)

Une autre fagon de construire la base orthonormale étendue, sans avoir recours au calcul des
vecteurs Wy, 6(k) € Sp, est dutiliser la proposition suivante.

1w
Bm5(k) = aVé‘(tk)Bpm!k = 0: 1!"'IN_ 1 (3.34)
ou de la méme facon par (annexe 1) :

1 N,—1
Bms ) = mzvio VEstoEsw) ®(Psaey — Psw))Bmswy k = 0,1,..,N — 1 (3.35)

3.3.4 Turbo Estimation avec conditions initiales optimisées

Cette partie a pour but de mettre en commun toutes les techniques développées plus haut
dans ce mémoire. Nous avons vu dans le turbo estimateur simple (section 3.2) qu'il est
possible d'utiliser les propriétés codées du signal émis pour améliorer I'estimation de canal
mais cette méthode présente une certaine sensibilité par rapport aux imperfections de
I'initialisation. Dans les parties 3.3.1, 3.3.2 et 3.3.3 nous avons vu une technique d'estimation
de canal basée uniquement sur les pilotes. Cette derniere technique, nous l'utiliserons pour
résoudre le probleme de l'initialisation du turbo estimateur simple.

a. Initialisation

Comme nous l'avons précédemment vu, l'algorithme itératif présenté dans le turbo
estimateur simple nécessite une initialisation précise. La base optimisée étendue est, par
construction orthogonale au niveau des symboles pilotes. Elle donne, par conséquent, une
estimation de canal plus précise et fournissant de meilleures performances.
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Fig. 3.12 : Comparaison des performances de I'estimateur basé sur les pilotes uniquement (modulation
MDP-4, L=1)

Le résultat de la simulation dans le cas d’un estimateur utilisant une base étendue sont
représentés dans la figure 3.12. Cette derniére donne une comparaison des performances
entre un estimateur utilisant cette base étendue utilisant relation 3.38 et celle utilise les
vecteurs propres de la matrice d’autocorrélation du canal comme base utilisant relation 2.33.
Nous constatons que :

» le nouvel estimateur fourni les meilleures performances en comparaison avec
I'estimateur non-amelioré qui est l'initialisation de I’algorithme EM.

» Plus le canal devient trés sélectif plus 1’estimateur améliorée présente des meilleures
performances relativement a 1’estimateur non amélioré.

b. Partie iterative

La base des vecteurs utilisés dans la partie itérative reste inchangée, elle utilise toujours
les vecteurs propres de la matrice d’autocorrélation du canal. En effet, celle-ci est orthogonale
au niveau de tous les symboles du bloc temps-fréquence, ce qui n'est pas le cas de la base
optimisée étendue.

ENSP Alger



Chapitre 3 : turbo estimation avec initialisation optimisée

10 1 1
—
estimateur PCC——
8 estimateur avec
B initialisation ameélioré
S
10° % ‘ %@g L=1
= -
~
m O
m ANY N
= N NE
10° : \
\ NN L=2 SN
o N\
N
10" 3 <
L=4 N
g
W
Nk N
2 8 10 12 “ 16 18 2
SNR

Fig. 3.13 : Performances de I'estimateur avec initialisation améliorée pour B,.T,, =1/64°
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Fig. 3.14 : Performances de I'estimateur avec initialisation améliorée pour B,.T,, =1/ 32°
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Fig. 3.15 : Performances de I'estimateur avec initialisation améliorée pour B,.T,, =1/167
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Fig. 3.16: Performances de I'estimateur avec initialisation améliorée pour B,.T,, =1/8
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Dans cette méthode, nous avons utilis¢ 1’estimateur basé uniquement sur les pilotes vu
dans la partie 3.3.3 comme vecteur d’initialisation du turbo estimateur. Les résultats obtenus
sont présentés dans les figures 3.13 a 3.16. En analysons ces résultats comparant le turbo
estimateur avec initialisation amélioré avec [’estimateur avec parfaite connaissance du
canal(PCC). Nous constatons que :

> Pour le cas ou le canal est non sélectif (B,.T,, =1/64° et 1/ 32%) les performances de
turbo estimateur avec initialisation ameliorée (figure 3.13 et 3.14) reste presque les
méme avec celles d’estimateur avec initialisation non améliorée (figure 3.5 et 3.6).

> Pour B;.T, = 1/16% les performances du turbo estimateur avec initialisation
améliorée (figure3.15) s’améliore par rapport au turbo estimateur avec initialisation
non améliorée (figure3.7) et se rapproche de 1’éstimateur hypothétique (PCC).

> Pour B,.T,, =1/ 87 les performances du turbo estimateur avec initialisation améliorée
(figure 3.16) s’améliore considérablement et la saturation se repousse encore vers des
valeurs de SNR plus elevé en comparaison avec le turbo estimateur avec initialisation
non améliorée (figure 3.8).

3.3 Conclusion

Réaliser une estimation de canal avec décodage conjoint meéne a l'obtention de
performances encore meilleures que dans le chapitre précédent et permet avant tout
d'améliorer la robustesse de I'estimateur par rapport a une erreur sur le modéle du canal. De
plus, l'utilisation d'un entrelacement permet de répartir I'erreur quadratique sur le canal a
I'ensemble des symboles du bloc plutét que sur les symboles situés a la périphérie du bloc.

Cependant, comme toutes les techniques basées sur l'algorithme EM, la partie
initialisation est fondamentale pour la convergence et les performances obtenues.

Le probléme d’initialisation est due principalement a que la base des vecteurs propres aux
positions des symboles pilotes ne forme en aucun cas une base orthogonale. La projection
réalisée a l'initialisation jusqu'alors n'est donc pas une projection orthogonale et ne constitue
pas un traitement optimal de I'information apportée par les symboles pilotes.

C’est pour ¢a dans la troisieme partie de ce chapitre nous avons proposé pour résoudre ce
probleme une nouvelle base de vecteurs propres uniquement consacrée a l'estimation de canal
au sens du Maximum a Posteriori a partir de symboles connus. Ce nouvel algorithme
d'estimation de canal optimal est servi a l'initialisation de I'algorithme itératif présenté dans la
deuxiéme partie et permet d’amélioré les performance de notre estimateur .
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Conclusion

Dans ce mémoire, nous avons présenté des methodes d'estimation de canal trés sélectif en
temps et en fréquence pour des systemes OFDM. Ces techniques sont basees sur une
modélisation du canal de propagation utilisant le théoréme de décomposition orthogonale de
Karhunen-Loéve. La premiére méthode est un estimateur itératif de canal trés sélectif en
temps et en fréquence basé sur l'algorithme EM. La deuxiéme méthode est le méme avec la
premiére méthode a la différence que les données sont codées (turbo estimateur simple). Dans
la troisieme méthode nous avons étudié une nouvelle méthode d'estimation de canal n'utilisant
que les symboles pilotes. Cette technique est utilisée comme l'initialisation de I'algorithme
itératif de La deuxieme méthode qui obtient alors une initialisation de meilleure qualité.

La premiére méthode fournit de bonne performances par rapport a des algorithmes de
référence basés sur le critére des moindre carrés et sur la transformée de Fourier
bidimensionnelle. Mais l'initialisation de cette méthode doit étre trés précise et la robustesse
de cet estimateur par rapport au B, T, peut étre améliorée.

La deuxieme méthode, méne a I'obtention de performances encore meilleures que dans la
premiere méthode et permet avant tout d'améliorer la robustesse de I'estimateur par rapport a
une erreur sur le modele du canal. De plus, l'utilisation d'un entrelacement permet de répartir
I'erreur quadratique sur le canal a I'ensemble des symboles du bloc plutét que sur les symboles
situés a la périphérie du bloc. Mais ces performances restent modestes lorsque le canal
devient tres sélectif.

La troisiétme méthode permet de rectifier les défauts d’initialisation de la deuxi¢me
méthode, et d’améliorer d’avantage les performances du systeme lorsque le canal devient trés
sélectif.

Les méthodes classiques offrent des résultats moins performants relativement a ces
méthodes. Car les méthodes basées sur le critere MC, par définition, caractérisent un canal
dont le modéle ne correspond pas a sa réalité. Le modéle de canal de la méthode basée sur la
TFD-2D dépend du filtrage dans I'espace de transformation. Le canal est trop variable en
temps et en fréquence et le filtrage réalisé n'arrive pas a contenir la contribution de la fonction
de diffusion centrale. Le filtrage récupére les interventions de plusieurs fonctions de diffusion
décalées et ne peut donc représenter correctement le canal.

En perspective nous avons considéré dans ce travail que les capteurs en réception sont
décorrélés les uns des autres. Il sera intéressant d'étudier une technique de traitement
d'antenne basee sur la methode d'estimation de canal présentée dans ce mémoire en
considérant les différentes branches corrélees entre elles. Les différents estimateurs de canal
proposés dans ce mémoire pourront étre appliqués dans la norme HIPERLAN 2 utilisée dans
le projet RNRT FESTIVAL.
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Annexe A

Propriétés de I'algorithme EM

A.1 Théoreme 1 : Croissance des probabilités a posteriori
L'estimation au sens du MAP {Gl} " est donnée par I'expression (A.1) :

(G ) = argigyz max pUGHZ RIS (A1)

Pour résoudre ce probleme, lI'algorithme EM utilise la fonction auxiliaire (A.2) :

Q (6. {6}, ) = Zap (RN, A (G ogp ((RULA{GY,, ). (A2)

Démontrons que la fonction auxiliaire induit une croissance monotone de p({Gl} TR}
Pour cela, nous montrerons que Q ({Gz}z 0,{61}1 0) > QUG Y24, {6}

Pour simplifier I'écriture, notons Q(G, G ") la fonction Q ({Gl}, 0,{Gl}l 0) et Q(G,G) la
fonction Q{G,}i=¢, {G}1=9).

0(6,6) = Q(6,6) = £a (AR}, 4,6} log M) (A3)

L'inégalité
logx < x —1, avec égalité si et seulementsi x =1

nous permet d'aboutir a I'expression suivante

p({R},4,{G}) B 1)

Q6,6 - Q(G,6) < ; PRI A (S <p({Rz}. 4.6

Q(G,6) - Q(G,6) < T4 (P({RY A.{G}) — PURY A, (G (A4)

Ce qui signifie que lorsque Q(G,G") — Q(G, G) > 0 alors

% (p (RO A(6))) — pARML ALGEED ) >0 (AS)

et la fonction auxiliaire induit une croissance monotone de p({G,}'=¢ I{R,}} 4



A.2 Théoréme 2 : Point critique de la probabilité a posteriori

Calculons le gradient le la probabilité conjointe de {R'}} =4 et {G'}=}

Vor (RS (GHED) = V6 ) p({R') A, (G1)
A

=%aVer (R}, 4,{G'D)
=34 p((RY3, (G Vo log(p((R'},4,{G'D)
=V QUG'L G D] gy_iay (A6)
C’est a dire
Vor (R'}129,{G1}120) = 0 © Vo QUGH G D g1y_py = O (A7)

{G'}Z4 est un point critique de p({R'}, 4, {G'}) si et seulement si il est un point fixe

de Q({G'} {G'D).



Annexe B

Expression analytique de I'estimateur

L-1
La relation de récurrence entre {G'“*D} t{G’(d)} " est recherchée. On calcule la

nouvelle estimation {Gl(d+1)}l:0 qui maximise Q({G'}=1,{G"} =) en fonction de

{G"}=L .Tout d'abord, on remarque que le terme logarithmique de Q(G,G") peut étre exprimé
par (B.1) :

log (p({RHH, 4,{G"}20)) = logp (A) + logp({G"}=3) + log p (R} |4, {61}
(B.1)

Le premier terme de cette expression n'intervient pas dans la maximisation de Q(G,G") par
rapport a {G'}/ -4 Le second terme peut étre exprimé explicitement :

L-1 N-1 ]
1 G,
logp({G'}i=y) = log —exp| ——7
Tty I
1=0 k=0
L—1N-1 ]
1y _ Gk
= —log(an - =7 (B.2)
b
1=0 k=0

Finalement, le dernier terme peut étre ré-écrit :

L-1 N—-1 1 N—1 2
logp({R} |A {G! o )—log HT exp | —— Rl AZG Bk
I=0 k=0 "0 =0
_ L—1 1 N—1 U’ 2
= —LN log(nly) — - 1= 253 (Rl — AZNH 6B ") (B3)
En remplagant ces expressions dans celle de Q(G,G") , on obtient :
QUGH 6D = a (PURDES, 4,16 ) g p(A) + Bkt TATE (—log (nr) -

‘;’k) LNlOg(ﬂIo)—_ZlL 0 Xk (|Rl — AYNZH GVBy | )) (B.4)

k



Q (tet=i 6}, )=c- AR (M=) Zhd TN &

_NLOZ{;_OI Yhoo Lacal ({R Y20, Ak = 4, {Gl(d)}L 1) IR, — A Gl'Bmklz (B.5)

ol C est un terme additif indépendant de {G'}}Z4. Pour maximiser Q(G, G") par rapport a
{G"}=L, on dérive I'expression de Q(G G") par rapport a {G'}/=4 . Pour cela, on représente

les coefficients complexes {G'}=} sous forme polaire. On écrit les coefficients G' sous la
forme suivante :

G" = pi exp(jo}) (B.6)

Ou p,l{’ et 9}{' sont respectivement l'amplitude et la phase de G! pour [ =0,..,L —1 et
k=0,..,N—1les dérivées de Q(G,G") par rapport & p; et 8} sont données par :

0Q({Gi}io {G S0
dpj,

2, (o o) (1+-2)oh

m

N-1

=D > p (AR {6 @) ) Re {RLATe T 0By, ) (B.7)

k=0 Aesy

— 150 ({R }L 1 {Gl(d)}l 0) <1+;1 >pl'

N-1

_Z Z ( |{R s {Gl(d)}L 1)Re{R Ae IO } (B.7)

k=0 Aesy,
et

dQ({G}i=y, {G"}=9)

de}
2pp,
- 2o (e (@)
N-1
Zp (RYI=8, {G'@} 1) Re{RLAe7 % By, } (B.8)
k=0 AeQ



Pour obtenir ces expressions, on a utilise le fait que les symboles normalisés sont
. N N-1
constants (égaux a 1) et que les L bases {B,’{}k_o ,1=0,..,L—1 sont orthonormales. En
égalant ces deux équations a zéro, on obtient :

(1+ ) Gl@+n _ ZZ AlRY 2, {61} 0)(RkA Biy) (B.9)

=0 AeQ

on pose alors

1
I _
w, = ————— B.10
"1+ Ny /T, (B-10)
et en réordonnant I'expression précédente, on obtient finalement :
N-1
gL+t - L-1\"\ ..
WD = wh Y R} (ZAp(A|{Rl}%=&,{cl<d>}l:0)) M (B.11)
k=0 AeQ



Annexe C

Cas particuliers

En utilisant la relation de Bayes, nous obtenons

> 40 (as = Al (012)

AeQ

_ Z A P ((RHZ (6"} sy = A) P(Asqo = A)

P({Rl}lL:Ol, (GI@}=T (C.1)

AEQ

Or,

P((RYUZLAG @Y, )) = D P(Asay = 4) P (RGO} Az = 4) (€2
AEQ
d’ou,

zAP A5y = AlRY {6} )

AEQ

Z AP (R (6"} A5 = A) P(As = A)

C.3
L VpeaP(Aswy = A) P(IRDIS) {GM D353 [As gy = A)P(Aswy = A) €3

C.1 Modulation MDP-2

Dans le cas d'une modulation MDP-2, les A prennent leurs valeurs dans Q = {—1,1} et

1
P(Asiy = 4) =5

L'égquation C.3 devient alors

L 1 l(d) L—1
ZAP(A,g(k) A| }l=o

A€



(C.4)

5 P ) o = 1) (@055 6N St = 1)

= P({RBZ3 . {G' DY =HAs ey = 1) + P({RDZF {GH DY A5y = —1)

De plus, le signal recu s'écrit

I ! !
Rsiy = CsaoAsay + Nsy (C.5)

Et Né(k) est un bruit Gaussien de variance Ny, La probabilité
_ L—1 . s )
P ({Rl}leol, {Gl(d)}l=0 |A5(k) = 1) devient, d'aprés C.5:

P((RYZ, (6" ), A5 = 1)

e 1 L (o N1 L) ?
_Hl=07r_1\loexp<_N_o(R6(k)_ m=0 G B5(k)m)>

1 1 an— 2 1 Al 2
_—exp(—N—OZfLol((Ré(k)) +( b G )B6(k)m) -

B T[N()

2Re [Ré(k)( M=o Grln(d)B6(k)m)*])) (C.6)

Finalement, dans I'expression de ¥ 4cq AP (A5(k) = A|{RZ}ZL;(},{GI(‘”}ZL:_:) , seul le terme en

L-1 pl
2Re [B13 Ry,

expressions suivantes, nous posons

( N G,lrfd)B(g(k)m) ] intervient dans le calcul. Pour simplifier la lecture des

@ _ 1 gL-1pl -1 ~l(d) *
N5 = N_OZIL=01 R(S(k)( m=0 G B6(k)m) (C.7)
et

exp (2Re[/\§‘é,1> ) — exp (—ZRe[/\fs%)c) )

D AP (450 = A| RV (6'@) ) =

e~ exp (2Re [/\g‘él){) ) + exp (—ZRe [Aé‘zl)() )
= tanh (ZRe[/\((;z,)() ) (C.8)

En remplacant ces probabilités dans I'expression du chapitre, nous obtenons

ld+1) _ l | (@) * l * *
Gy = W Z Rs ) tanh‘“["ZRe{AzS(k)}]BS(k)m+ Z R DsaoyBsgom | (€-9)

8(k)esp 8(k)ESp



C.2 Modulation MDP-4

Dans le cas d'une modulation MDP-4, les A prennent leurs valeurs dans

Q= {e—3jrr/4’ e—jn'/4’ ej17:/4’ e3jrr/4}
et les probabilités a priori sont
1
P(Asiy = 4) =7
L'éguation C.3 devient alors

YaeaAP (AS(k) = A|{R Jiz o:{Gl(d)} )

_ TaeadP (R (6O) sy = e7)

— — (€.10)
Yaca PRBYZLAG YL A5y = A)
De plus, le signal recu s'écrit
Rsuy = CaoAsa + Niao (C.11)
Et Né(k) est un bruit Gaussien de variance N,: La probabilité
_ L-1 . s )
P ({RZ}ZL=01, {G'D} |1) devient, d'aprés C.5 :
({R }IL 1 {Gl(d) |A6(k) ejn/4)
Id 2
== —BXP( (R(S(k) — et/ NGl )BS(k)m) )
1 1 1(d) 2
=g €XP (—N_O ((R(S(k)) + (Z 0 G B6(k)m) -
; -1 ~l(d *
2Re [Rzls(k)(em/4 ZNTh Gy )B6(k)m) ])) (€C.12)

Finalement, dans I'expression de Y ,cqA P ({R Mo 0,{6’(‘”} |A5(k) = A) , seul le terme en

—2Re [Zl (}Rg(k) (eJ”/4 yN-1 Gl(d)BS(k)m) ] intervient dans le calcul. De la méme fagon

que dans la démonstration précédente, pour faciliter la lecture des expressions suivantes, nous
posons

*

L1 N
(d) l
Nso)= OZR5(k) (Z B(S(k)m) (C.13)
1=0

m=0

ZAEQAexp( Re[A* (d) )

L 1 L-1

z AP(Asqy = A| l(d)} - (C.14)
=0 Z (—R [A* /\(d) )

AeQ Aen €XP \Jy e (3]




Le numérateur se développe de la fagon suivante :

%((1 + exp (\/E Re[(l =), /\((S”é,){)]) + (1 —jexp (‘/E Re[(l +7) A((g%)() )
+ (=1 + j)exp (\/E Re[(—l -7 /\((S‘é,)c) )
+ (=1 —j)exp (\/E Re[(—l ) /\é‘é,){) ))
— %((exp (\/E Re[(l - /\((S”é,){)]) + exp (\/7 Re[(l +7) /\((S‘é,){) ))
(d)

— (exp (\/5 Re[(—l ) Ac(?%)c) ) + exp (\/E Re[(—l =) Nsiioy ))
+j (exp (VZ Re|(1 = ) A, |) + exp (V2 Re|(—1 = ) ASG, ))

—j (exp (\/5 Re :(1 +1) Ay ) +exp (\/E Re[(—l - A, )))

((exp (\/E Re[/\((;é,){):) —exp (\/E Re[— /\((S%)() ))

X (exp (\/f Re[] /\((;3()]) + exp (\/5 Re[—j /\((s%)c) )))

+ é <(exp (\/E Re[j /\((;?k) ) —exp (\/5 Re[—j Afs%l)]))
X (exp (\/E Re[/\é‘é,)c) ) + exp (\/5 Re[— /\((S%)() )))

I
sl -

Le dénominateur se développe, pour sa part comme suit

exp (\/E Re[(l -7 Ag‘a)]) —exp (\/E Re[(l +J) /\g‘a) ) + exp (\/E Re[(—l —7) Ag‘a) )

—exp (\/E Re[(—l —j) /\gg{) )

_(exp (\/_ Re[/\é‘é,)() ) + exp (\/7 Re[— /\g‘é,)()])) X
(exp (\/_ Re[] /\6(,{) ) + exp (\/7 Re[—j A((;E,)() ))

On en déduit donc I'expression du quotient

L 1 ld L-1
2AP<A5(k) A| @) )

A€Q
(d)

1 (\/_ Re Ag‘z,)() ) exp (\/_ Re[ A5(k)])
V2exp (\/_ Re|A ((S‘é,)() )—i— exp (\/_ Re [— ((;8{) )
p(\/i Re ] Ag‘a) ) exp (\/_ Re[ —J A(%)() )

LAE
Ve (ERe 1A ]) + e (VERe [0




Et puisque Re[j f;a)] = —Im[/\((s%){)], en écrivant Iexpression du quotient sous une forme
plus réduite

T I oy
A€EQ
= (% tanhi?@[i\/z Re {A((S%I)c) }]

+ \/j—étanhiﬁﬁﬁlm{/\g‘a)}]) (C.15)

Remplagons a présent I'expression obtenue dans celle de
dans le chapitre

G,l,fd“) et obtenons I'expression vue

Gl Z R! (it hifvZRe{A@ | + - tanhifyZim{A@ >*B*
m Wn oy §(k) \/Ean [ e{ S(k)}] ﬁan [ m{ 6(k)}] 5(k)m

l * *
+ Z Ry D5(k)B5(k)m> (C.16)
5(k)ESp



Annexe D

Harmonisation du canal en temps et en fréquence

L'objectif recherché dans cette annexe est de trouver la relation entre les parametres B et
T, du canal tels que le canal varie ‘’de la méme fagon’’ en temps et en fréquence, c'est a dire
que les variances des fonctions de probabilité des retards et de la fréquence Doppler soient
égales.

D.1 Etalement des retards

Considérons c(t) la fonction de probabilité de I'étalement des retards. Notons C(f) sa
transformée de Fourier

c(f) = j c(r)e 2™ dr . (D.1)

Nous recherchons donc la valeur de la variance de 7:(z2 — (r)?) pour cela, nous calculons les
moments d'ordre 1 et 2 de 7:

_ Jec@rdr
T = W (DZ)
or
— _ Je(@tidr
= [c(r)dr (D-3)
Calcul de la moyenne
aC(f) _ . iomfr
szo = fC(T)(—]ZT[T)e j2nfr gr i
= —j2m [ c¢(7) tdz (D.4)
c’est-a-dire
1 aC(f)
dr = ————92 5
fc(r) T 2 of 1, (D.5)



Nous connaissons C (f)

C(f) = —j2nT, (D.6)
D'ou
[ec(@)Trdr =T, (D.7)
et puisque
[c(r)dr = C(0)=1 (D.8)
la moyenne de t
=T, (D.9)
Calcul du moment d'ordre 2
De la méme facon, nous avons
dC
(/) = fc(r) (—j2nt)%dr (D.10)
of? |._
£=0
en déduit
1 9%c(f)
2 = ———  — "M ~7
jc(r)r dr = Zn)? oy f=0 (D.11)
Or,
dC 2(2nTy,)?
N __ 2« .n m) 0.12)
of? (1+j2nT,,f)3
d'ou
[ c(@) t2dt = 2(Ty,)? (D.13)
La Variance

JVar(@®) = Vi —1% = J2(T,,)? — (T,,)?=T,, (D.14)

Var(t) =T, (D.15)



D.2 Etalement Doppler

De la méme facon que dans le cas précédent, on définit g(y) la fonction de densité de
probabilité “’en cornes’’ de 1'étalement des fréquences Doppler. On définit sa transformée de
Fourier G (t).

Bg/2 i
G =[50, 9(n) e dy (D.16)
La fonction g(y) a pour propriété d'étre normalisée
Bg/2
[P gy dy =1 (D.17)
da/

Calcul de la moyenne de y

a o Bal2
o G®)e=o = j2m f_gﬁ:/zyg(y) dy

ot
=j2ny (D.18)
de plus,
2 6Olmo = B 2Jo®)| =0 (0.19)
ot ot t=0
y est donc centré
y=20 (D.20)

Calcul du moment d'ordre 2 de y

62 Bg/2
760 =@ yem @
t=0 —Bq/2
=—(2m)? y2 (D.21)
de plus,
aZ " 62
WG(” = (nBg) 5.2 Jo® . (D.22)
t=0 t=0
or
NG = (0.22)
— 0 —_ .
ot? —o 2
d'ou
- (Bd)z D.24
v =513 (D.24)



La Variance

VVar(y) = 1/)7 -y?

B
JVar@y) = ﬁ (D.25)

D.3 Expression de B, et T,, en fonction du produit B;T,,

Dans nos simulations, le canal est caractérisé par le produit B,;T,, fixé pour chacune de ces
simulations. Posons alors

BT, = a (D.26)
pour une meilleure lecture des relations qui suivent.

Nous voulons que la variance de T et la variance de y soient égales et nous savons que
B;T,, = a. Nous avons donc :

Ba _r (D.27)

22 " '
D'aprés D.26 et D.27, nous obtenons

(By)?

=« D.28

7 (D.28)
d'ou

B, = /Za\/E (D.29)
et

Ty = |— D.30
m= 573 (D.30)

ainsi sont choisies les valeurs de B, et de T, utilisées dans nos simulations.



Annexe E

Expression de la variance de I'innovation

Puisque I'innovation F est indépendante des composantes de
Rp = (Rs,(0), Rsp(1)» -+» Rspvp—1))" NOUS AVONS

E[Fs,@)R5,40l =0, 1 =10,1,...,Np — 1 (E.1)
ce qui est egalement verifié pour les données.

De plus, puisque Rs, k) =Cs,x)Asp k) T Nsp (i), NOUS avons

E[Rs,(0R5, (0] = vEsy ) Esp )P Do, ) = Popw)) = Huw (E.2)
Pour u # v,
E[Rs, (R, (0] = vEs» ) Eop ) Wspw) = Popw)) +No =Hyy + No (E3)
Pour u=vet

E[CsaR5, 0] = VEspaEst00®" Psp) = Poti) (E4)

pour des valeurs arbitraires de u et k. A présent, multiplions les deux c6tés de I'expression
Cs=Fst*Tuto ' Wiy Rsao (E.5)
Par Rj,, eten en prenant I'espérance mathématique, nous obtenons
VEs@Esio® (Psq) — o) = ol W(S(k)vav + WsowNo (E.6)
Ce qui est équivalent sous forme matricielle a :
W5 (H + NoI) = Vst (E.7)
En utilisant la relation matricielle
Fsaoy = Csao) — WsaoRp (E.8)

et sa conjuguée, et en calculant I'espérance mathématique du produit Fap(k)ng(k) =

2 . , . .- .
|F5, 0|, nous obtenons I'expression recherchée de la variance de I'innovation

500 = P(O)Esy — Vs (H + NoDWi) - (E.9)



Annexe F

Identité de I'estimée MAP et de la prédiction linéaire
EQMM

Le vecteur innovation F = (Fs(), Fsc1), -, Fsav—1))" €st un vecteur de distribution

Gaussienne, centré, et indépendant du vecteur regu Rp, de densité de probabilité(.).
L'estimée au sens du MAP du vecteur canal équivalent C est définie par

C = argmax; p(C|Rp) .

Puisque C = F+L et puisque L dépend uniquement du vecteur regu Rp , nous avons

p(CIRp) = p(C = LIRp) = p(F|Rp) = n(F) = n(C - L)

qui atteint son maximum pour € = L



Annexe G

Expression de I'estimée MAP a partir de la base étendue

Rappelons que la k™

équivalent C est donnée par
En utilisant la décomposition
N,-1
Rp = Zl:p() Gy Bpl

N,—1
de Rp sur la base orthonormale {B,, }, ", nous obtenons

Csao) =ZZN=”0_1 Gy (Ws6oBpt) -
D'un autre c0té, en utilisant (G. 4)
HB, =T,B,
et en multipliant a droite les égalités (G.5)
Wy o (H + NoI) = VG,
et (G.6)
WstoH = Vs
par B, et en égalant les deux termes de gauche on trouve (G. 7)
(I, + NoDWséoBpr = I Ws(oy Byt -
En rappelant la définition (G.8)
Bisay = Wiy Bpi

de la base orthonormale étendue {Bl};vjo_ ! , hous obtenons finalement (G.9)

A N,—-1
Cs) =220 WiGi Bisqoy
ou le facteur de pondération w; est donne par (G.10)

1

W, = ———.
PT14 N/
Cette relation peut étre exprimee sous forme matricielle (G.11)

A Ny—1
C:lepo WlGlBl'

composante de l'estimée au sens du MAP, C, du vecteur canal

(G.6)

(G.2)

(G.3)

(G.4)

(G.5)

(G.6)

(G.7)

(G.8)

(G.9)

(G.10)

(G.11)



Annexe H

Construction simplifiée de la base étendue

En rappelant I'expression (E.1)

v = Esp)Esp )P Psp () — Pop )

de la (u, v)*™¢ composante de la matrice de covariance Hermitienne, il est possible de ré-
écrire la relation matricielle

HBy = T Bpm
Comme
1 GNp—1
Bmsw) = 1 Zul0 vEspw ~ Espw) ¢ (Psy) = Pop))Bmspwy #=0,1,. -1 (H.I)
ou , de maniere équivalente
Brs,() = =200 \/E5p(k)E5p(U ¢ (Ps, ) — Popw))Bmsywy p(k) € Sp (H.2)

Pour étendre cette relation aux &8, (k) € Sp, nous multiplions tout d'abord a gauche I'égalité

HB =TB
Par W, , et en utilisant la définition
Buns () = Wiy Bpm (H.3)
De Bys k) , nous obtenons
WstoyHBpm = InBpm - (H.4)
Puis, la relation
W5(k)H V5(k) (H.5)

nous permet de terminer avec la relation matricielle
VsGoBpm = TnBms (1) (H.6)

ou, de maniére équivalente

Bms ) = —Z,, 0 \/Ez?D(k)E(?p(v & (Ps, k) — Popw))Bmspw) keSD (H.7)



