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Résumé

Les trajets multiples favorisent 1’apparition d’interférence entre symboles (IES). En
contexte cooperatif, certains symboles « dite séquence d’apprentissage» sont connus du
récepteur et dédiés a D’identification ou a I’égalisation du filtre caractérisant le canal.
Néanmoins, lorsque le canal varie au cours du temps, il est nécessaire d’envoyer
périodiquement la séquence d’apprentissage, limitant ainsi la place réservée aux symboles
porteurs d’information : on observe une réduction du débit binaire d’information. De ce fait,
les méthodes d’égalisation, dites aveugles, voient leur intérét grandir, car elles n’imposent
aucune connaissance a priori sur le signal émit, la séquence d’apprentissage n’est pas requise.
Il est souhaitable de pouvoir restituer les données émises a partir de la seule observation de la
sortie du canal.

L’égalisation semi-aveugle permet d'exploiter l'information basée sur I’algorithme
aveugle et l'information provenant des symboles pilotes. Les techniques semi-aveugles
robustifient le probleme aveugle et permettent d'estimer des réponses impulsionnelle plus
longues que possible en apprentissage.

Les systemes multi-porteuses sont tres sensible au décalage fréquentiel (CFO : Carrier
Frequency Offset) que les systemes mono-porteuses. En effet, il y a beaucoup d’effets qui
causent la dérive des sous-porteuses de leurs valeurs exactes, tel que les évanouissements
profonds du canal, le décalage fréquentiel entre les oscillateurs de 1’émetteur et du récepteur
et le décalage Doppler di au mouvement du mobile. CFO peut étre plus grand que
I’espacement entre les sous porteuses.

Pratiqguement, le canal varie dans le temps, ce qui nécessite un calcul (mise a jour) a
chaque instant des coefficients de I’égaliseur et des estimées du CFO. L’élaboration
d’algorithmes adaptatifs permet de suivre cette variation du canal.

L’objectif du travail consiste a proposer des algorithmes adaptatifs pour 1’égalisation

du canal et I’estimation du décalage fréquentiel, et ceci d’une fagcon aveugle et semi aveugle.
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Abstract

Multipath promotes the appearance of Inter Symbol Interference (ISI). In cooperative
context, some symbols "known as training sequence™ are known to the receiver and dedicated
to the identification or equalization of the filter characterizing the channel. However, when
the channel varies over time, it is necessary to periodically send the training sequence,
limiting the space reserved for information-bearing symbols: there is a reduction of the bit
rate information. Thus, the equalization methods called ‘blind’ see their interest grown as they
do not impose any a priori knowledge about the emitted signal. It is desirable to recover the
data transmitted from the single observation of the channel output.

The semi-blind equalization allows the use of information based on blind algorithm
and the information from the known symbols. The semi-blind enhanced the blind problem and
provide the parameter estimation as possible compared with the training technique. For a
given quality estimation, they allow the use of shorter training sequences. Moreover, they
offer better estimation performance than the blind and training methods.

Multicarrier systems are very sensitive to CFO than the single-carrier systems. Indeed,
there are many effects that cause the drift of the subcarriers of their exact values, such as deep
fading of the channel, the frequency offset between the oscillators of the transmitter and the
receiver and the Doppler shift due to movement of the terminal mobile. CFO can be greater
than the spacing between the subcarriers.

Practically, the channel varies in time, which requires every moment the calculation
(updated) of the equalizer coefficients and the CFO estimated. The development of adaptive
algorithms allows to tracking the channel variation.

The aim of the work is to provide adaptive algorithms for channel equalization and

CFO estimation, by using the blind and semi-blind techniques.
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LMS Least Mean Square

LO Local Oscillator

MC Multi-Carrier

MC-CDMA Multi-Carrier Code Division Multiple Access
MIMO Multiple Input Multiple Output

ML Maximum likelihood

MLSD Maximum Likelihood Symbol Detection
MLSE Maximum Likelihood Sequence Estimation
MMSE Minimum Mean Square Error

MSE Mean Square Error

MUSIC Multi signal classification

NMSE Normalized Mean square Error

NRMSE Normalized Relative Mean Square Error
NSC Null Sub-Carriers

OFDM Orthogonal Frequency Division Multiplexing.
RIF Réponse Impulsionnelle Finie

RLS Roots Least Square

QAM Quadrature Amplitude Modulation

QPSK Quaternary Phase Shift Keying.

SB Semi Blind

SNR Signal to Noise Ratio

SvD Singular VValue Decomposition

TEQ Time Domain Equalizer

VSC Virtual Sub-Carriers

WLAN Wireless Local Area Network

ZF Zero Forcing
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Introduction générale

L’histoire de la modulation multi-porteuse MC (Multi-Carrier) a commencé il y a plus
de 50 ans ou les sous-bandes sont complétement séparées en fréquence par I'utilisation des
filtres [1]. L’utilisation de la transformée de Fourier pour la modulation et la démodulation fut
proposée pour la premiere fois par Saltzberg en 1967 [2], puis par Weinstein et al. en 1971
[3]. L'idée consiste a diviser la bande de fréquences en plusieurs sous-canaux orthogonaux a
I’aide d’une modélisation discréte basée sur la transformée de Fourier rapide (ou encore FFT:
Fast Fourier Transform). L’utilisation de I’intervalle de garde (IG ou CP pour cyclic prefix)
par I'OFDM constitue une arme a double tranche puisqu’elle permet d’absorber les échos du
signal et supprimer ainsi les interférences entre les symboles adjacents d’une part, mais réduit
le débit utile de transmission en contrepartie [4]-[6]. C’est pourquoi, le recours a
I’égalisation, dans le domaine temporel, permet le maintien d’une valeur adéquate pour le CP
tout en réduisant les interférences [7].

L’¢égalisation non-aveugle requiére la transmission de symboles pilotes, ce qui conduit a une
réduction de I’efficacité spectrale de la bande passante. De plus, dans plusieurs systéemes de
communications les signaux sont transmis a travers des canaux variant dans le temps, ce qui
nécessite 'envoie périodique du signal d’apprentissage.

Par contre, 1’égalisation aveugle (ou autodidacte) permet d’estimer et de détecter une
séquence de données inconnues émises en se basant uniquement sur la séquence de données
observées au niveau du récepteur [8].

Dans les systémes de transmission sans fil basés sur la technigue CDMA, le nombre
des utilisateurs par cellule est nettement inférieur au nombre de codes d’étalement attribué.
Les codes non utilisés par la station de base (EC pour Excess Codes) forme un sous-espace
bruit par rapport au sous-espace signal formé par les codes attribués aux utilisateurs activant
dans la cellule. Tirant profit de 1’orthogonalité entre les sous-espaces signal et bruit, plusieurs
algorithmes d’égalisation aveugle et semi-aveugle dans le domaine temporel ont été
initialement proposée pour la liaison descendante d’un systtme MC-CDMA [9]. Une
extension de ces algorithmes a été développée dans un contexte de raccourcissement aveugle
du canal dans [10]. L'efficacité de ces algorithmes pour les liaisons montante et descendante

d’un systtme MC-CDMA a été démontrée par simulations dans [9]-[11].
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L’inconvénient majeur des systemes a porteuses multiple est leurs vulnérabilités au
décalage fréquentiel (CFO) généré soit par 1’effet Doppler soit par le décalage fréquentiel
entre les oscillateurs locaux de I’émetteur et du récepteur. La présence du CFO dans un
systeme de transmission provoque l’interférence entre canaux (I’ICI) ou entre les sous-
porteuses entrainant de graves dégradations des performances (BER et MSE). Donc, une
bonne estimation du CFO et sa compensation avant la démodulation OFDM au niveau du
récepteur s’avere nécessaire. Pour cela, plusieurs algorithmes ont été proposés afin d’estimer
le CFO dans les systtmes MC-CDMA [11]-[13]. La plupart des techniques d’estimations
existantes du CFO reposent sur la transmission des symboles pilotes (nuls ou non nuls), ce qui
réduit inévitablement ’efficacité spectrale du systéme tout entier [14]. C’est pourquoi nous
avons opté pour les méthodes d’estimation aveugle et semi-aveugle. La présente these de
doctorat s’inscrit dans ce contexte. En effet, nous avons étudié des méthodes d’estimation de
CFO basées sur la technique de sous-espaces MUSIC (MUIti Signal Classification) [15] et sur
certaines propriétés structurelles du signal a porteuses multiples (MC), tel que la redondance
dans le prefix cyclique CP [16], et sur la diversité introduit par le sur-échantillonnage
(Oversampling) au niveau du récepteur [17].

Une approche d’estimation conjointe d’un égaliseur temporel TEQ et du CFO dans un
systeme MC-CDMA a été proposée dans [18], et ses performances ont été analysées et
comparées avec d’autres résultats. Les algorithmes derivés par cette approche ont une grande
complexité de calcul. C’est la raison pour laquelle nous nous sommes focalisés dans une
deuxiéme étape a la réduction de la complexité de calcul. Dans cet objectif deux idées ont été
adoptées a savoir : I’utilisation des algorithmes adaptatifs a gradient stochastique basée sur le
crittre LMS (Least Mean Square) et ’approximation des fonctions de colits proposés en
limitant a I’ordre un ‘1” le développement en série de Taylor [19]-[20].

Nous avons jugé utile de subdiviser le travail réalisé dans cette these en trois chapitres comme
suit :

Le chapitre 1 rappelle les principales caractéristiques d’un canal a trajets multiples.
Pour réduire les effets de ce canal, nous avons introduit la modulation a porteuses multiples
OFDM.

La sensibilité des systémes a porteuses multiples (MC) au décalage fréquentiel (CFO, Carrier
Frequency Offset), nous a incités a donner 1’état de I’art des méthodes existantes d’estimation
aveugle et non aveugle du CFO. Ces algorithmes exploitent les propriétés structurelles d’une

transmission MC, la redondance du CP, la diversité crée par le sur-échantillonnage
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(Oversampling) au niveau du récepteur, 1I’orthogonalité entre sous-espaces signal-bruit ainsi
que les symboles pilotes pour dériver des algorithmes permettant d’estimer le CFO.

Les algorithmes aveugles sont, par construction, robustes vis-a-vis des canaux sélectifs
en fréquence, mais leur inconvénient majeur est leurs complexités élevées [15].

Basant sur la combinaison entre les méthodes aveugles et non-aveugles, une autre
classe d’algorithmes d’estimation de CFO dite semi-aveugles a été développée dans le
chapitre 1. En effet, en exploitant I’orthogonalité entre les sous-porteuses utilisées, les sous-
porteuses pilotes (pilotes non nuls) et les sous-porteuses virtuelles (pilotes nuls), une méthode
d’estimation conjointe du CFO et du canal a été propose par [21].

Dans le chapitre 2, nous allons dériver une méthode d’estimation semi-aveugle du
CFO et du canal utilisant ML comme algorithme et se basant sur un sur- échantillonnage du
signal regu et en s’appuyant sur les symboles pilotes. Une égalisation fréquentielle (FEQ)
basée sur la connaissance des coefficients du canal estimé est alors faisable. Ces algorithmes
sont caractérisés par leurs degrés élevés de complexités. Pour y remédier nous utilisons un
développement, limité a ’ordre 1, en série de Taylor pour approximer les fonctions de codt
permettant d’estimer le CFO d’une part. D’autre part, nous utilisons des algorithmes
adaptatifs a gradient stochastique basés sur le critére LMS.

Le chapitre 3 est dédié a I’estimation conjointe aveugle et semi-aveugle de 1’égaliseur
et du CFO pour un systeme MC-CDMA exploitant IG et EC. Une grande attention est
réservée a la réduction de la complexité de calcul des algorithmes proposés dans [18]

On termine cette thése par une conclusion générale et par quelques perspectives. Afin
d’alléger la lecture, les calculs fastidieux associés aux différents chapitres sont reportés dans

les annexes.
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Chapitre 1

Etat de I’art sur les méthodes
d’estimation du CFO

1.1. Introduction

Les canaux a trajets multiples forment une classe importante des canaux de
télecommunications. A cause des echos et des réflexions entre émetteurs et récepteurs, le
signal émis a travers le canal radio mobile subit différentes sortes de distorsion.

Les trajets multiples propres a certains canaux de transmission numérique tels que le
milieu atmosphérique, favorisent I’apparition d’interférence entre symboles (ISI, Inter Symbol
Interference).

L’égalisation est la technique adoptée dans les récepteurs de communication pour
corriger les effets de distorsion causés par le canal de transmission, tels que l'interférence
entre symbole, les non linéarités et le bruit. D’ordinaire, et plus précisément en contexte
coopératif, certains symboles « composant dite séquence d’apprentissage » de la modulation
numérique transmise sont connus du récepteur et dédiés a I’identification du filtre
caractérisant le canal. Il est alors possible de construire un filtre adapté et d’annuler I’'ISI [1].
Néanmoins, lorsque le filtre du canal varie au cours du temps, méme lentement, il est
nécessaire d’envoyer périodiquement la séquence d’apprentissage, limitant ainsi la place
réservée aux symboles porteurs de la véritable information : on observe une réduction du

débit binaire d’information. De ce fait, les méthodes d’égalisation, dites aveugles, voient leur
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intérét grandir, car elles n’imposent pour la plupart, aucune connaissance a priori de la
modulation numérique émise.

Les systémes de communication sans fil a large bande visent a fournir des services de
débit de données tres élevé. Par consequence, ils sont plus susceptibles aux interférences entre
symboles (ISI) en raison de I’augmentation de 1’étalement de délais [17]. Il est donc impératif
d'utiliser des schémas de modulation qui sont robustes a I’évanouissement par trajets
multiples. L’OFDM, offre I’immunité de transmission contre les évanouissements a trajets
multiples et a suscité un intérét croissant ces dernieres années. OFDM a été choisi comme la
norme de la couche physique pour plusieurs systemes: tels que IEEE 802.11a [22] et
HIPERLAN / 2 [23].

Bien que I’OFDM soit intrinséquement a l'abri d’évanouissements sélectifs en
fréquence, elle est trés sensible au décalage fréquentiel par rapport aux systémes mono-
porteur. La présence du décalage fréquentielle CFO va introduire de I’interférence 1I’ICI (Inter
Carrier Interference). Donc I’estimation et la compensation du CFO s’avérent nécessaire
avant d’effectuer la démodulation OFDM. Faute de quoi les performances se dégradent
séverement [24]. Plusieurs méthodes d’estimation aveugle, non-aveugle et semi-aveugle du
CFO ont été développées dans la littérature [25]-[27].

Avant de faire état de I’art des méthodes d’estimation du CFO, nous rappelons le principe de
base de la technique de modulation OFDM.

1.2. Les canaux de communication

La modélisation du canal de communication peut étre simple ou trés complexe selon la
nature du milieu de propagation, qui peut se comporter comme un filtre linéaire, ou présenter

des non linéarités; il peut étre aussi stationnaire ou variable en fonction du temps. Les signaux

*(®) { nilelgufe } =<> (®

A

b(t)

Figure 1. 1. Modélisation d’un canal linéaire [28].
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transmis en communication numérique sont genéralement perturbés par un bruit additif b(t)
et un canal de transmission h(t) comme schématisé par la figure 1.1.

Le signal a la sortie du canal est donné par :
r(t) = x(t) * h(t) + b(t) (1.2)

h(t) est la réponse impulsionnelle du filtre, * dénote le produit de convolution:

1.3. Le canal a trajets multiples

Les canaux a trajets multiples forment une classe importante des canaux de
télecommunications. A cause des échos et des réflexions entre émetteurs et récepteurs. En
espace libre, les ondes se propagent en ligne droite en lI'absence du phénomene tel que la
réflexion et la diffraction, contrairement a la propagation a l'intérieur des batiments.

Dans cet environnement et avec I'existence de plusieurs obstacles, les ondes émises subissent
généralement une combinaison de plusieurs phénomeénes tels que: la réflexion, réfraction,
diffraction...etc. Ce type de canal peut étre caractérisé par plusieurs effets a savoir [28] :

e [’étalement du retard,

e Interférence entre symbole,

e [’évanouissement,

e L’effet Doppler.

1.4. Réponse impulsionnelle du canal

Le canal a trajets multiples est un canal non stationnaire, il peut étre représenté par sa

réponse impulsionnelle qui s'écrit en bande de base comme suit [28]:

h(z;t) = Zh=1pa(O)e 2O §(t — 7,(1)) (12)
p,, et T, sont respectivement I'atténuation et le retard pour le n®™e trajet et la variable t décrit
la non-stationnarité du canal due & la mobilité du récepteur. Ce qui entraine que 1’enveloppe
p = |h(t,t)| peut étre modélisée statistiquement par différentes distributions a savoir de
Rayleigh, de Rice, de Nakagami etc.... La distorsion de phase est généralement modélisée par

une distribution uniforme.
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1.5. La fonction d'égalisation

L’égalisation est la technique adoptée dans les récepteurs de communication pour

corriger ou compenser les effets de distorsion causés par le canal de transmission, tels que

I'interférence entre symbole, les non linéarités et le bruit. Le principe des égaliseurs consiste a

inverser la réponse du canal de transmission. Ceci a permis d’ouvrir la voie a des applications

caractérisées par leurs tres hauts debits dans le domaine de la radiocommunication numérique.

1.5.1. Classification des égaliseurs

Les techniques d'égalisation peuvent étre subdivisées en deux catégories genérales:

Egalisation linéaire et non linéaire.

Egaliseur
|
Linéaire Non linéaire
| |
DFE Détecteur MLS MLSE
Transversal Lattice
L, l Transversal Lattice Transversal
Zero Forcing : -
v MMSE v v Il !
v LMS GradientRLS | M5 Gradient RLS v LMS
" FastRLS Y RLS Y RLS
v Sast Root v" Fast RLS v Fast RLS
R(Iq_usare 00 v' Square  Root v' SquareRoot
RLS RLS

Figure 1. 2. Classification des égaliseurs [28].

Plusieurs structures de filtres sont utilisees pour implémenter des égaliseurs linéaires

et non linéaires. D'autre part, pour chaque structure, il y'a de nombreux algorithmes utilisés

pour adapter I'égaliseur. La figure 1.2 donne une catégorisation générale des techniques

d'égalisation selon les types, structures et les algorithmes utilisés.
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1.6. La modulation a porteuses multiples OFDM

L’OFDM est une technique de transmission multi-porteuses ou le spectre est divisé en
plusieurs sous porteuses, chacune est modulée avec un flux de données a bas débit. Le
principe est donc similaire 8 FDMA mais I’OFDM utilise le spectre plus efficacement car les
canaux sont étroitement séparés les uns des autres. Ceci est possible car les porteuses sont
orthogonales entre elles et donc les interférences entre canaux sont réduites. Chaque porteuse
a de plus, une bande passante faible par rapport a la bande totale utilisée, ce qui provoque une

grande tolérance aux problémes de multi-trajets.

1.6.1. Principe de 'OFDM

La modulation multi-porteuses permet de simplifier le probléme de 1’égalisation dans
le cas d’un canal sélectif en fréquence, c’est a dire lorsque I’étalement des retards T, est
grand devant la durée d’un symbole T,,. Le principe est de transmettre simultanément
plusieurs symboles en parallele sur différentes sous-porteuses. En modulant sur N sous-
porteuses, il est possible d’utiliser des symboles plus longs tout en conservant le méme débit
qu’avec une modulation mono-porteuse. En effet, la durée des symboles devient grande

devant I’étalement des retards, et les perturbations liées aux échos deviennent négligeables.

sous-porteuse [
.

sous-porteuse f

symboles d"information séries symboles d’information paralléles

conversiots—®{ B
série (X %
g Y e L,
) paralleles— —» N
fréquence R amm— -
L.

sous-porteuse fy-1

D puissance

temps

Figure 1. 3. Modulation multi-porteuse avec N, = 4 sous-porteuse [28]

La bande spectrale B allouée a la transmission est partagée entre les différentes sous-
porteuses, et ainsi chaque sous-porteuse peut occuper une bande de fréquence inférieure a la
bande de cohérence B, du canal. On peut remarquer qu’il existe une dualité temps-fréquence

entre les modulations mono et multi-porteuses.
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On définit I’efficacité spectrale comme étant le débit binaire par unité de fréquence.
Plus I’efficacité spectrale est importante, plus il sera possible de transmettre un débit
important sur un canal donné. Le choix des sous-porteuses et de leur écartement va influer sur
cette efficacité¢ spectrale. La méthode la plus répandue est I'utilisation de sous-porteuses
orthogonales. L’information a transmettre, quel que soit son débit, est répartie sur des sous-
porteuses distinctes, émises simultanément, et modulées individuellement & un débit assez bas
pour que la durée utile T,, d’un symbole soit suffisamment grande devant 1’étalement des

échos.
1.6.2. Notions d’orthogonalité

Afin d’éviter I’ICI, on choisit de travailler avec des sous-porteuses orthogonales sur
I’intervalle de temps T, ¢’est-a-dire qui ont un nombre entier de périodes sur Ts. Pendant un

temps symbole, on transmet donc N sous-porteuses espacées de 1/Ts.
Les sous-porteuses x; (t) et x, (t) sont orthogonales si : fOTS x1(t) x,(t)dt = 0.

L’utilisation de sous-porteuses orthogonales présente un grand avantage : on pourra
retrouver I’amplitude et la phase de chagque sous-porteuse indépendamment de la présence des

autres.

N <

<> ~
ﬁ -
I ¢

Temps ¥

ra

Eréquence

\VARVARVARN

Figure 1. 4. Multiplexage de fréquences orthogonales [28]
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Pour que le signal modulé ait une grande efficacité spectrale, il faut que les fréquences des
porteuses soient les plus proches possibles, tout en garantissant que le récepteur soit capable
de les séparer et de retrouver le symbole numérique émis sur chacune d’entre elles. Ceci est

vérifié si le spectre d’une sous-porteuse est nul aux fréquences des autres sous-porteuses.

Le signal modulé sur une porteuse avec I’utilisation d’une forme d’onde rectangulaire a un
spectre défini par un sinus cardinal. En effet, en appelant T la durée d’un symbole et f; la

fréquence de la sous-porteuse j, son spectre sera [28]:

. _ M —mi(f—fj)Ts

On remarque que ce spectre s’annule aux fréquences

f=fi+Vk#0 (1.4)

Donc 1/T est un espacement possible des fréquences des différentes sous-porteuses. Ceci
S

peut étre vérifié graphiquement en superposant les spectres de plusieurs sous-porteuses

espacées de 1/T .
N

Amplitude
o
N
[
| -
=
—

Figure 1. 5. Superposition des spectres de 4 sous-porteuses espacées de 1/T [28]
S
1.6.3. Préfixe cyclique

Un des grands avantages de ’OFDM est sa robustesse vis-a-Vis des canaux sélectifs en

fréquence. En divisant le flux de données en N sous-porteuses, la durée symbole est N fois
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plus grande, reduisant ainsi le rapport (delai canal/durée symbole) par le méme facteur.

L’impact de I’interférence entre symboles est donc considérablement réduit.

Néanmoins, pour éliminer complétement I’ISL, il est possible d’ajouter un espace entre
les symboles OFDM, d’une durée supérieure a 1I’étalement des délais. Ainsi les derniers echos
du symbole OFDM auront lieu durant cet intervalle dit « de garde », et le symbole OFDM
suivant ne sera plus perturbé par le précédent. En pratique on choisit pour la taille de cet
intervalle de garde une durée de 1’ordre du quart de celle d’un symbole OFDM, ce qui

représente un bon compromis entre diminution d’ISI et perte de débit utile.

0

w
4

L.
L=
[
=
[
[ ¥ ]

Données

v

Pénode symbole

Figure 1. 6. Préfixe cyclique d’un bloc OFDM [28]

Chaque bloc X(K) = {X,(K),1 <n < N} est cycliquement étendue apres transformée de
Fourier inverse de D coefficients afin d’éliminer les interférences entre blocs di a la mémoire
du canal. T, correspond a la durée du cyclique préfixe alors que T correspond a la durée du

bloc de données utiles.

1.6.4. Les avantages et les inconvénients de 'OFDM

1.6.4.1. Les avantages
Les avantages de ’OFDM sont nombreux [28]:

e La multiplicité de la modulation est basée sur un algorithme bien connu et peu

complexe : la FFT,
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Utilisation optimale de la bande de fréquence allouée gréce a I’orthogonalité des sous-
porteuses.

Permet de s’affranchir des échos grace a I’intervalle de garde (GI, guard interval) et
donc de I’interférence inter-symboles

Le signal OFDM assure la répartition de 1’information sur un grand nombre de sous-

porteuses, limitant la perte de données en cas de fading (évanouissement du signal).

1.6.4.2. Les inconvénients

I’OFDM présente quelques points faibles par rapport au systéme mono-porteur. En
effet, une simple égalisation du canal fait perdre & ’OFDM le gain de diversité. En
outre, un évanouissement sélectif sévere du canal sur une sous-porteuse donnée
pourrait perdre toute 1’information transmise sur celle-Ci [29] ce qui explique 1’effet
dramatique des performances de I’OFDM non codé. Généralement, des méthodes
basées sur le codage (codage convolutif, diversité de constellation, turbo code...) sont
utilisées avec de I’entrelacement pour combattre un tel évanouissement.

Aussi, ’OFDM est trés sensible aux erreurs de synchronisation [30][31]. Celles-ci
créent de ’ICI (Inter Carrier Interference) et détruisent 1’orthogonalité entre les sous-
porteuses.

Finalement, ’OFDM est sensible aux distorsions non linéaires introduites par
I’amplificateur de puissance de I’émetteur, ce qui détruit I’orthogonalité des sous-

porteuses.

1.7. L’effet de décalage fréquentielle (CFO)

La transmission d’un signal a bande étroite sur un canal radio nécessite une translation

fréquentielle du signal modulé en bande de base a une fréquence porteuse haute notée f,.

Cette opération est accomplie par un oscillateur moyennant la multiplication du signal par une

sinusoide souvent appelée porteuse [32]. Le récepteur réalise 1’opération inverse moyennant

un deuxiéme oscillateur local. Cependant, ces deux oscillateurs d’émission et de réception ne

peuvent pas avoir en pratique exactement la méme fréquence porteuse et il existe toujours un

décalage entre les deux oscillateurs. C’est ce décalage fréquentiel qui cause les distorsions au
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signal recu démodulé. Dans les communications sans fil, le décalage fréquentielle provient

principalement de deux sources [32]:

e Le décalage entre les fréquences d’oscillateur local (LO) d'émission et de réception.
e L'effet Doppler du canal en raison d'un mouvement relatif entre I'émetteur et le

récepteur.
1.7.1. Expression analytique du signal OFDM rec¢u sans CFO

Un schéma de principe d'un systeme OFDM est représenté par la figure 1.7 [33].

A D’émission, les bits de la source binaire sont modulés et génerent des symboles
complexes prenant leurs valeurs dans un alphabet fini correspondant a une modulation
numérique donnée comme la modulation d’amplitude en quadrature (Quadrature Amplitude
Modulation (QAM)) ou la modulation par sauts de phase (Phase-shift keying (PSK)) et
contrairement aux systemes mono-porteuses qui modulent sur une porteuse unique a un débit

R;, le principe de la modulation multi-porteuse de type OFDM consiste a transmettre les
données de maniére simultanée sur N porteuses modulées a un débit de % . Le deébit global

reste inchangé mais chaque porteuse est moins sensible a 1’étalement des trajets sur le canal

de propagation. Donc ces symboles x; sont répartis sur les N sous-porteuses. Les sous-
1

porteuses dans le domaine fréquentiel sont espacées de Af = -
S

Le vecteur s = [sq, Sy, ..., Sy_1]", représente le symbole numérique transmit o ()T désigne
le transposé. La transformée de Fourier discrete inverse (Inverse Fast Fourier Transform
IFFT) permet de générer le signal dans le domaine temporel constitué de N échantillons. En
général, toutes les N sous-porteuses sont modulées en utilisant les symboles de données, mais
certaines sous-porteuses sont des porteuses pilotes qui vont servir plus tard a I’estimation du
décalage fréquentiel (CFO en anglais Carrier Frenquency Offset) ou/et du canal. Les
symboles pilotes peuvent étre répartis sur plusieurs symboles OFDM consécutifs.

Considérant un seul symbole OFDM, 1’opération IFFT est assurée par la multiplication de

signal s par la matrice IFFT FY comme suivante [27]

x=F¥s (1.5)
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Ou F¥ désigne la matrice IFFT de taille (N x N), donnée par :

1 .
Fif = = exp (]271%) (1.6)

Avecm=01,..,.N—1etn=0,1,.., N —1.

x¢P

S/P CpP
Insertion
Oo Wireless
Channel
i - %>
y
ADC Front-end
Removal &
RF

Figure 1. 7. Modele bloc d’un systeme OFDM [33].

Apres la modulation, les derniers échantillons N, de x sont ajoutées en face de x, pour

¢liminer I’interférence entre symboles tout en gardant 1’orthogonalité entre les sous-porteuses,

telle que

T
cp —
X P = [xN_NCp’xN_NCp+1’ vy XN=1, X0y X1, ...,xN_l] (17)

Ces N, echantillons sont appelés préfixe cyclique (CP) et x°P est appelé symbole OFDM

étendu dans le domaine temporel.

Le processus d'insertion de CP peut étre écrit dans une forme matricielle équivalent x? =
APx, ou AP = [IN(N —Ngp:N —1,: ); IN], ici Iy désigne une matrice d’identité de taille
(N x N).
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Aprés P’insertion du préfixe cyclique (CP), les symboles OFDM sont alors transmis a 1’étage
radiofréquence comportant la conversion numérique-analogique et la translation sous

fréquence porteuse [34].

En réception, le signal regu est d’abord démodulé a traverse 1’étage RF, le signal
analogique résultant est ensuite converti sous forme numérique en utilisant le convertisseur
analogique-numérique (ADC), le CP qui peut présenter de I’interférence avec des symboles
adjacents est enleve et le symbole OFDM est remis au déemodulateur. Celui-ci réalise une
transformée de Fourier (FFT) qui transpose les symboles OFDM, porteurs de données utiles

et/ou de pilotes, du domaine temporel au domaine fréquentiel comme illustré par la figure 1.7.

Le k "™ échantillon de ;P peut-étre écrite comme suivante [33]:

Tka = Zf;ol hk_ixfp + e (18)

Ou hy_; est le k™ élément de la réponse impulsionnelle du canal multi-trajet h =

[hoy hy, .o, hy—1]7, xS représente le i*™

; elément de x°P et ej, est un bruit blanc gaussien

AWGN (Additive White Gaussian Noise). L désigne la taille maximale de la réponse
impulsionel du canal. Pour garantir I’absence de I’interférence entre symbole, la taille du CP
doit satisfaire la condition suivante N, > L. Le signal recu donné par 1’équation (1.8) peut

étre réécrit sous la forme suivante [33]:

r’? =H.x? + e (1.9

Avec H, représente une matrice de type Toeplitz triangulaire, son premiére colonne est
donné par h = [hy, hq, ..., h; 4,0, ...,0]".

hy O 0 0
Y w0
Ho=|h_, : -~ : (1.10)
; OJ
0 hy_4 ho
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Les premiers échantillons de 7P sont supprimés, analytiquement cette étape est modélisé
par la multiplication par la matrice D? = [ONXNCP,IN], avec Oyxn,, désigné une matrice

nulle de taille (N X Ncp). Aprés la suppression du CP, le signal recu en bande de base au

domine temporel est donné par 1’expression suivante :
r=D’H,A? F{{s+ e
=H.F¥s+e (1.11)
Avec

H, = DPH, AP

[ ho 0 v hy hl]
| E hO o * hz |
=|h,_, : (1.12)
[ : - - 0l
lo .. n_, he
H . est une matrice circulaire de taille (N X N).
Aprés démodulation OFDM, on obtient :
y =Fyr = FyH_Fis + Fye (1.13)

Puisque H, est une matrice circulaire, on peut la diagonalisé par la matrice IFFT F3{[21]
H = FyH_F¥ (1.12)

Avec H représente une matrice diagonale définie par H = diag(Fyh,) et h, est la premiére
colonne de la matrice H.. Utilisant cette propriété, on peut ré-écrire le signal recu dans le

domine fréquentielle comme suivante :
y=Hs+e¢e' (1.15)
Le terme e’ représente un bruit blanc gaussien de méme propriété statistique que e.

En raison des distorsions induites par le canal de transmission, la correction de celui-ci
consiste en une pondération sur chaque sous-porteuse. Les coefficients de pondeération sont

obtenus grace aux symboles pilotes, dont la valeur est connue au niveau du récepteur.
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L’¢galisation de canal consiste, a partir des coefficients du canal H, a generer les coefficients
d’égalisation permettant de compenser les effets du canal. L’égalisation est effectuée dans le
domaine fréquentiel. Il existe différentes techniques d’égalisation, les plus utilisées étant les
techniques de forcage a zéro (Zero Forcing (ZF)) et la méthode des moindres carrés
(Minimum Mean Squared Error (MMSE)) [35].

L’¢galiseur ZF permet d’annuler complétement la dispersion apportée par le canal. Il applique
I’inverse de la réponse fréquentielle du canal Hy,. Le coefficientd’égalisation G, s’exprime :

1 Hy

G, = — =
K™ H, T Hl?

(1.16)

Ainsi, la combinaison de canal et de 1’égaliseur ZF donne une réponse fréquentielle uniforme
et une phase linéaire G, X H;, = 1. Cependant, 1’égaliseur ZF ignore la présence de bruit
blanc additif gaussien (Additive White Gaussian Noise (AWGN)). De plus, en présence
d’évanouissements profonds, le terme de bruit sera amplifié, dégradant alors les performances
globales du systeme. La technique MMSE nécessite une estimation du rapport signal & bruit
(Signal to-Noise Ratio (SNR)) sur chacune des sous-porteuses. Cette technique tient compte
du rapport signal a bruit dans le calcul du coefficient d’égalisation. Le coefficient

d’égalisation de MMSE s’exprime par [6]:

H*
Gk = k
[Hp|%+

— aveCH, # 0 (1.17)

Yk

Le coefficient 7y, est calculé¢ a partir de I’estimation du rapport signal a bruit par sous-

porteuse, induisant une complexité supplémentaire.

Apres 1’égalisation, les symboles de données sont démodulés selon la technique de

modulation numérique utilisée a I’émission afin de récupérer les bits transmis.
1.7.2. Modélisation du signal OFDM recu en présence de CFO

Dans ce paragraphe, on va raisonner sur m symboles OFDM. En se référant a 1’équation
(1.11), I’expression du symbole regu a ’entrée du bloc FFT (avant FFT) en présence d’un

décalage fréquentiel est donnée par [33]:

rm = EFﬁHmsmej(Z”“"’(m_l)(H%)w) +e™ (1.18)

Egalisation adaptative aveugle et semi aveugle pour un systéme a porteuses multiples



31 ] 1.7. L’effet de décalage fréquentielle (CFO)

. . Jj2mwg j2n(N-1)wq B ) )
La matrice E = diag (l,e N ,..,e N ) représente une matrice diagonale contenant
la valeur de CFO w,, .
.(2TTwon 3 . .
Ce CFO introduit une rotation de phase e’( ) et n représente l'indice du temps. Le

décalage de phase constant 6 est di au canal et au traitement analogique du signal recu.

La matrice H™ est une matrice diagonale contenant la réponse fréquentielle du canal pour les
différentes sous-porteuses, s™ est le signal émis par le m-iéme symbole OFDM et e™ est le
vecteur de bruit AWGN. La rotation de phase est divisée en deux termes : celui provoquée par

le CFO est sauvegardé dans la matrice de CFO E, et celui provoque par le décalage de phase

j(2nwo(m—1)(1+ NNﬂ)w)

e pour le m-iéme symbole OFDM.

Le déphasage constant e/ est un scalaire commun multiplié par tous les signaux regus. Il
peut étre considéré comme faisant partie du canal et peut étre estimé avec le canal dans le
domaine fréquentiel en utilisant un égaliseur fréquentiel de type ZF ou MMSE. Toutefois, le

CFO w, doit étre estimée et compensé avant la démodulation OFDM.

La puissance d’ICI en raison de ce CFO est beaucoup plus grande que celui du bruit AWGN.
Cela rend I’estimation du CFO dans le domaine fréquentiel beaucoup plus complexe par
rapport a celle dans le domaine temporel. Dans la figure 1.8, I’estimation du CFO dans le
domaine temporel est effectuée dans le bloc d'estimation numérique du CFO. L'effet de CFO

est compensé a partir du signal recu en utilisant la valeur de I'estimation.

Receive
antenna
y r
cp Receiver front-end
Detector - Coarse Freq Sync
D T & «—(X)*1 Apc [+
2 FFT
Residual . ej(zn%%?)
— Digital
CFO CFO
Tracking i N
Estimation

Figure 1. 8. Un récepteur OFDM avec une synchronisation fréquentielle [33]
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Comme le montre la figure 1.9, dans les systémes OFDM, 1’orthogonalité entre les différentes
sous-porteuses est maintenue seulement lorsque les prélevements sont effectués a la fréquence
correcte, a savoir dans le centre de chaque sous-canal. La figure 1.9 illustre ce qui se passe
quand il y a un CFO w, entre les sous-porteuses. En premier lieu, I'amplitude du signal désiré
est atténuée. En second lieu, I'orthogonalité entre les sous-porteuses différentes est détruite sur
la sous-porteuse souhaitée, il existe une ICI non nul de toutes les autres sous-porteuses. De

1’équation (1.18), nous pouvons réécrire chaque élément de r sous forme de sommation

1 _ . (l+wo)k
re = =X Hisiexp (j2n ) + e, (1.19)
15 [
CFO=03

Atténuation

1 NN /

- \
\Aﬁ

4 5 6 7 8 9 10 11 12
Sous-porteuses

Amplitude

\

Figure 1. 9. L’effet du CFO sur le symbole OFDM [33]

Lorsque H, et s, sont la réponse de canal et le signal transmis de la [°™¢ sous-porteuse
respectivement. Ici, nous omettons le déphasage constant e/¢ car il peut étre considéré comme
une partie de la réponse du canal. En outre, comme la longueur de CP est plus grande que la
longueur de la réponse impulsionnelle de canal, il n’y a pas I’ISI entre les différents symboles
OFDM. Par conséquent, l'indice de symbole OFDM m dans 1’équation (1.18) n’a pas
d'importance pour l'analyse et est également ignoré. Prenant la FFT du signal recu r, nous

obtenons le signal recu sur la 1¥™¢ sous-porteuse comme [33]

1 an- LIk
Vi = 7= Xk=0 TkeXp (—]Zﬂ ﬁ)

1 o _ 2k . ,
= EZL& YN H;sexp (— %(l —i— wo)) + ¢/

sin(rc(i—l+w0))

Nsin(—n(i_ll;w()))

= YN ' H;s;exp [jrt(i — 1+ wy) (1 - %)] + e]
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_ ) sin(mwyg) , _ 1 ’
= {—Nsin((nTwOO)) exp []nwo (1 N)]} Hisp+ 1 + e (1.20)

Ou [; est I'ICI de tous les autres sous-porteuses sur la sous-porteuse [ donnés par

sin(n(k—1+wy))
ﬂ:(k—l+a)0))
N

Iy = ENZ3 e Hiesexp [jm(k — L+ wo) (1 - )] (1.21)

Nsin(
et e/ est un bruit AWGN dans le domaine fréquentiel avec une variance o;2. L'équation (1.20)
donne la description mathématique des deux effets néfastes du CFO dans les systémes
OFDM.

sin(mtwg)

En premier lieu I'amplitude du signal désiré est atténué par < 1. Deuxiémement,

un terme supplémentaire d’ICI représente par I; apparait. Dans ce cas, le rapport signal sur

(interférence + bruit) SINR du signal recu correspondant au sous-porteuse [ est donnée par :

in? (rwo)
E(1H?)E(Is;)? __Sin"{nwo) _
( l ) ( l )stinz((nllso)>

SINR, = (1.22)

E(InI»)+af

—4— SHR=5d4B
——=—SMR=10dB
{ —B—SMR=15dB |{
—o— SMR=2548

S5IMR (dB)
¥

_5 | | 1
0 01 02 0.3 04
Frequency Offset (wo)

=
n

Figure 1. 10. Le rapport SINR pour différentes valeurs du CFO [33]

La figure 1.10, illustre le SINR donné par 1’équation (1.22) pour un systtme OFDM avec 64
sous-porteuses pour différentes valeurs de CFO et 4 rapports signal sur bruit AWGN
(E[|H|?|s|?]/02) de 5, 10, 15 et 25 dB. De cette figure, nous pouvons voir que le SINR
dégrade de maniere significative lorsque la valeur de CFO augmente. Comme la puissance de
I’ICI est indépendante de la puissance de bruit gaussien, I'ICI provoque une dégradation plus

élevés dans les cas de grands SNR par rapport aux cas de faible SNR. La valeur du CFO
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wo = 0,31 dans les systemes IEEE 802.11g WLAN provoque une dégradation d'environ 21
dB pour un SNR de 25 dB [33].

1.8. Méthodes d’estimation de CFO

Les algorithmes d'estimation de CFO pour les systtmes OFDM peuvent étre divisés en
trois catégories: algorithmes non aveugle, aveugles et semi-aveugles. La premiere est basee
sur les symboles pilotes, tels que 1’algorithme de maximum de vraisemblance (ML)[24], la
deuxiéme classe est basée sur les techniques des sous-espaces tel que 1’algorithme MUSIC
[15] et ESPRIT [25], et la derniére catégorie est celle des estimations semi-aveugle, qui n’est
autre qu’une combinaison judicieuse entre les deux premieres classes aveugle et non aveugle
[36].

1.8.1. Estimation non aveugles (training)

Dans [26], Moose propose un estimateur ML utilisant deux symboles OFDM répétes.
Ces symboles sont transmis en tant que symboles d’apprentissage. Ce signal est recu pendant
la durée de deux symboles OFDM :
EF{fH
- [ NS l (1.23)
e/2m o EFY Hs

Ou r est un vecteur de taille 2N x 1 contenant le signal recu de deux symboles OFDM, et la
matrice H est une matrice diagonale contenant la réponse fréquentielle du canal pour les
différentes sous-porteuses. Ici, nous supposons un canal lentement variable dans le temps de
telle sorte que le canal dans les deux intervalles de symboles OFDM peut étre considéré le
méme. En prenant la FFT des signaux recus, on obtient les signaux dans le domaine

fréquentiel comme suit [26] :

)= l FyEF¥Hs

, + e’ 1.24
e/2m o F EF3! Hsl (1.24)

Ou e’ est un vecteur de bruit dans le domaine fréquentiel, qui a les mémes propriétés
statistiques que e. En absence du bruit, le déphasage entre le premier et le N*™¢ élément de y

est égale & e/2™o en raison du CFO.
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Il est montré dans [26] que I’estimation du CFO utilisant I’algorithme ML est donnée par :

N 1 -1 Z?,:_ols[}’HN}’;]}
=1 £1=0 SIYLNYIL 1.25
w =ptan {Z?’;Ol%[YHNJ’ﬂ (1.25)

ou JI(.) et R(.) désigner la partie imaginaire et la partie réelle d'un nombre complexe,

respectivement, et = dénote le complexe conjugue.

L’erreur quadratique moyenne (MSE) de cet estimateur est donnée par [26]:

1
(2m)2Ny

MSE(®) = (1.26)

H 2
Ouy= MZ—% est le SNR du signal regu. Ici, nous utilisons tr (.) pour déesigner la trace

d'une matrice, o2 et g2 sont la puissance du signal transmis et la puissance de bruit,

respectivement.

1.8.2. Estimation aveugle

Dans cette catégorie d’algorithmes le CFO est estimée en utilisant les propriétes
statistiques du signal recu uniguement, sans aucune connaissance explicite du signal transmis.
Par conséquent, il ne nécessite pas de séquences d'apprentissage. Dans les systemes OFDM,
les algorithmes d'estimation aveugles de CFO font habituellement 1’usage de quelques
propriétés spéciales de symboles OFDM comme le préfixe cyclique dans le domaine temporel

et les sous-porteuses nulles dans le domaine fréquentiel.

1.8.2.1. Estimation aveugle de CFO utilisant le CP basé sur l'algorithme ML [24]

Dans [24], les auteurs proposent un algorithme d'estimation aveugle de CFO pour les
systtmes OFDM. Pour un canal AWGN, ce type d’algorithmes agit dans le domaine temporel
(avant FFT). Son principe est I’exploitation des propriétés de corrélation introduites par
I’insertion du préfixe cyclique. L’estimation se fait d’'une maniere aveugle et se base sur le

principe du maximum de vraisemblance.

Le symbole recu a I’entrée de la FFT en présence d’un décalage temporel 8 et d’un décalage

fréquentiel normalisé w, est donné par [24]:

Egalisation adaptative aveugle et semi aveugle pour un systéme a porteuses multiples



36 | 1.8. Méthodes d’estimation de CFO

r(n) = s(n— 0)el " + e(n) (1.27)

Ou e(n) est un bruit blanc additif gaussien. On suppose qu’on observe 2N + N, échantillons
consécutifs de r(n). Ces échantillons contiennent nécessairement un symbole OFDM complet
de N + N, échantillons. La position de ce symbole OFDM est inconnue car le délai introduit

par le canal est inconnu par le récepteur. On définit :
I1={0,..,0 + N, — 1}

I'={6+N,..,0 + N+ N, — 1} (1.28)

——————————— Intervalle d’observation —mmmmmmome-

+1

s(k)

Trame i — 1 Trame i Trame

e T

v
==

0 0 2N + N, — 1

Figure 1. 11. Structure des intervalles I et I' [24].

I' contient les indices des échantillons données qui sont copiés dans le préfixe cyclique et
I contient les indices de ce préfixe (voir figure 1.11). Le vecteur d’observation de longueur
2N + Ny, estformé de r = [r(0),7(1),...,r(2N + N, — 1)].

Les echantillons dans le préfixe cyclique et leur copie sont deux a deux corrélés [24].

02 + o? m=20
vkel, E{r(r(k+m)}=4 g2ei2mwo m=N (1.29)
0 autrement

Ouc? = E{|s(k)|*} et a2 = {|e(k)|?},
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Les échantillons r(k), k € 1 U I' sont mutuellement décorrélés.

On définit la fonction log de vraisemblance A(6, w,), pour 6 et w, par le logarithme de la
densité de probabilité f du vecteur d’observation r sachant 8 et w,. Dans ce qui suit, on ne va
pas considérer les termes additifs et les constantes positives qui apparaissent dans 1’expression
de la fonction de log-vraisemblance puisqu’ils n’affectent pas la maximisation de cette
fonction [32]. En utilisant les propriétés de corrélation du vecteur d’observationsr, la

fonction log-vraisemblance peut étre écrite [24]:

A8, wo) = logf (r]6, w)
= log(Ikes f(r(), v (e + N)) Tigror £(r(k)))

— f(r(),r(k+N))
= t0g (Mleer ey e (600 (1.30)

Le produit ], f(r(k)) est indépendant de 6 et w,. Lestimation de 8 et w, au sens du
maximum de vraisemblance est I’argument maximisant A(68, w,). En supposant que r est un

vecteur gaussien, on montre dans I’annexe (B) que 1’équation (1.30) s’écrit [24][32]:

A, wp) = |y(8)| cos(2mwy + 2y(6)) — p®(6) (1.31)

Ou £ dénote I’argument d’un nombre complexe,

y(m) = ISPk r(k)r* (k + N) (1.32)
1 _
®d(m) = ;ZZ”:"L"% Hr()|? + |r(k + N)|? (1.33)
E{r(k)r*(k+N)} g2 __ SNR
pP= VE(Ur(0) PIE(r(k+N) 1Z}| ~ o2+02  SNR+1 (1.34)
OuSNR =2,

La maximisation de la fonction de log-vraisemblance est realisée en deux étapes [32]:
maxg ) A0, wg) = maxg max,, A6, w,) = maxg A(Q, G)‘ML(B)) (1.35)

Le maximum est obtenu lorsque le terme en cosinus de 1’équation (1.31) vaut 1. L’estimation

au sens du maximum de vraisemblance sur w fournit :
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Ou(0) = —5-2v(6) +1n (1.36)

Avec n modélise la partie entiére du décalage fréquentiel normalisé. Comme le but de

I’algorithme est d’estimer la partie fractionnaire du décalage fréquentiel, on suppose n = 0

donc |w]| < % . La fonction de log-vraisemblance en fonction de 6 devient [32]:

A6, 3y,(8)) = ly ()| — p@(6) (1.37)

Ainsi I’estimation simultanée de 6 et w est donnée par :

Ou. = arg maxy{ly(8)| — p®(6)} (1.38)
Wy = — i 2y(Our) (1.39)
Estimation de décalage temporel
150
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M W |
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0.5¢

Figure 1. 12 . Estimation du décalage temporel et fréquentiel, avec wy = 0.25 [24]

Deux quantités affectent la fonction de log-vraisemblance et ainsi les performances de
’algorithme: la longueur du préfixe cyclique et le facteur de corrélation p relié directement au
SNR.
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r(n)

Essentiellement c’est la quantité y(0) qui fournit les deux estimateurs. Son module compensé
par un terme d’énergie atteint le maximum au point 8,,,. Son argument en ce point est
proportionnel & @,;,. Dans le récepteur, la quantité y(8) est calculée comme il est indiqué
dans la figure 1.13.

De I’équation (1.39), nous pouvons voir que I’estimation de CFO nécessite seulement le

calcul de l'auto-corrélation du signal recu. Par conséquent, la complexité de calcul est faible.
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Figure 1. 13. Structure de I’estimateur au maximum de vraisemblance de 0 et w, [24]

Cependant, il existe quelques inconvénients de cette méthode. Tout d'abord, si le canal
est dispersif, le nombre de termes dans (1.39) augmente pour éliminer I’ISI c.-a-d. la longueur
de CP doit étre supérieure au égale a la longueur de la réponse impulsionnelle du canal. Dans
ce cas, le MSE de l'estimation de CFO se dégradée par rapport au cas ou les canaux sont a

évanouissement plat. Deuxiemement, la plage d'acquisition de cette methode est limitée a i;

d’espacement de sous-porteuse.
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1.8.2.2. Algorithmes de sous-espace basé sur les NSC (ou VSC) [15]

Une autre méthode d'estimation aveugle de CFO a été proposee par Liu et Tureli dans
[15]. Cette méthode utilise la caractéristique fréquentielle du signal OFDM. La figure 1.14
représente le spectre d'un systeme OFDM de N sous-porteuses. Dans ce systéme, il y a des
sous-porteuses aux deux extrémités du spectre qui sont laissés vide et utilisées en tant que
bandes de garde pour éviter le chauvechement entre les canaux adjacents [22]. Nous allons
appeler les sous-porteuses qui ne portent pas les données par NSC (Null Sub-Carriers) ou bien
VSC (Virtuel Sub-Carriers) et nous appelons les sous-porteuses des données par DSC (Data
Sub-carriers). En I'absence de bruit et ICI, le signal recu sur les sous-porteuses nulles devrait
étre 0. Sur la base de cette observation, Liu et Tureli propose un algorithme d'estimation
aveugle de CFO basé sur la minimisation de la puissance du signal recu sur les sous-porteuses
nulles [15]. Il a été montré dans [37] que cette méthode d'estimation de CFO est optimale au
sens ML. Cette méthode utilise les caractéristiques fréquentielle du systtme OFDM, ses
performances ne sont pas affectées par la longueur de la réponse impulsionnelle de canal. De
plus, par rapport a la méthode qui basé sue le CP, cette technique est plus robuste contre les

erreurs de synchronisation.

Spectre d’amplitude

A
Bande de garde Bande de garde
O OoO—>
N
L N 441 2
2t 2 2

Figure 1. 14. Spectre d'un systeme OFDM avec des bandes de garde (des sous-porteuses nulles)
[33].

1.8.2.2.1. La différence entre NSC et VSC

Pour modéliser I’insertion du NSC, des zéros (N,, zéros) sont insérés dans s. Nous

noterons les indices des zéros insérés comme n; < -+ < ny_, et les indices restants comme

fly < - < fiy_y, pour que {ndpt, U {f o, ™ = {0, ..., N — 1}. L'insertion des zéros peut

étre représentée analytiquement par une matrice d'insertion de sous-porteuse nulles T, . =
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[eﬁ1 e,—an]. La multiplication de T, par le vecteur s donne un vecteur de taille N x 1 avec

des zéros comme entrées dans les positions indiquées par {nk}l,l'z1 . Le vecteur T, .s est

multiplié par la matrice IFFT F3 de taille N x N [21].

Tandis que, le signal OFDM modélisant I’insertion des VSC est donné par [25]

x=F_ys (1.40)

F{{_y, représente une sous-matrice de taille N x (N — N,)déduite de la matrice

d’IFFT F¥ detaille N X N. F¥¥ = [f1f 3 . fn - Fn], fn €5t 1an™ colonne de FZ.
Pour un systeme OFDM avec N — N,, sous-porteuses consecutives de données, apres avoir
retiré le préfixe cyclique, le signal recu dans le domaine temporel pour le k™€ symbole

OFDM peut étre écrit comme suit :

rk = EF?V{_NnH"skejm%(k_l)(lvwcp) + e (1.41)

ol H* est la réponse fréquentielle du canal. Il est clair que chaque sous-canal, avec une

ambiguité scalaire, peut étre récupéré par 1’application d'une FFT ar*.
1.8.2.2.2. Fonction de codt

PuisqueFﬁ_Nn est constitué d’un sous-ensemble des colonnes de la matrice Fif, son
complément orthogonal Fﬁ_,\,n = [fN_Nn+1,...fN] est connu a priori. Par conséquent, en

I'absence du CFO [15]

Fy_n+i Fi_y H*s* =0, i=1,..,N, (1.42)
, B ; — Jj2m® j2rn(N-1)&d .
En présence de CFO, nous introduisons E = diag (1,e N ,..,e N ) Il peut facilement

étre démontré que lorsque @ = w,

2T 2TTwQ

e kDWW g EHE FY, Heskel T 6DNHNe) — g =1, N, (1.43)
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Basée sur 1’orthogonalité entre les colonnes de la matrice Fif_, et son complément Fx_y |
n n

une estimée du CFO est obtenue en minimisant la fonction de cout suivante [15]:
~ n ~_1,~ 2
(@) = X2 Zhcallfv-n i B @
= Zi\l:nl fN—Nn+iE_1(5) (le§=1 rk (rk)}[)i'(ﬁ) fﬁ—NnH

=M fu-nriE Y @REW@) fiy, i (1.44)
Avec

R, = ko TF ()% (1.45)

10
11

trua valua

o .._E.n

(=]
E
-

Figure 1. 15. Fonction de co(t en fonction de CFO, wg = 0.72 [15]

Ou N,, < N — P. Dans un systéeme ayant un nombre élevé de sous-porteuses virtuels, nous
pouvons choisir N, < N — P afin de réduire la complexité de calcule sans perte de
performance. L’estimation du décalage fréquentiel est effectuée par 1’évaluation de {(w) sur
un intervalle de valeurs candidates du CFO @ (comme indiqué dans la figure 1.15). Donc, la
valeur minimisant (@) définit la valeur estimée du CFO. Cette méthode est connue sous le
nom d’algorithme MUSIC (Multi Signal Classification) [15].
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1.8.2.2.3. Algorithme d’ESPRIT

Le principe de 1’algorithme ESPRIT repose sur des observations du signal sur deux

intervalles identiques décalés dans le temps [25].

En utilisant les mémes hypothéses que précédemment, la matrice de covariance R de taille

(N x N) est donnée comme suit [27] :
R = E[r*(r")”]
= B(wy)AB” (w,) + oIy (1.46)
Avec A = (H*s*)(H*s*)*, B(w,) = E(wy) F{_y,,, et E[.] représente la moyenne de [.],
A est une matrice de rang complet de taille N x N.
En applique la SVD (Singular Value Decomposition) sur la matrice R, [27] :
R =[S,G]D[S, G]** (1.47)

On définit aussi : §; = [Iy_1,0]S,etS, =[0,1y_,]S. A partir de S, et S, les valeurs propres
de @ = (S{fsl)_ls{fsz sont données par : exp(—jf1), ..., exp(—jfu-n,)-
Notant que l'estimation de R, dans I’équation (1.45) peut étre utilisée au lieu de R pour

obtenir une estimation de ¥ dont les valeurs propres permets de calculer les décalages

fréquentielles.

Puisque l'algorithme ESPRIT donne une matrice dont les valeurs propres sont des
exponentielle complexes avec des phases données par - f; = (? + 5) I’application de

SVD a R, donnera une matrice ¥ dont sa trace (somme des éléments diagonaux, ce qui est

égal a la somme des valeurs propres) est donnée par [27] :
tr(¥) = X7 exp(=jf)
= exp(—j@) X1 exp(—j2m SR (1.48)

D’ou I’en déduit le CFO ; [15], [27]
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5= —arg( eren )) (1.49)

Zg:l exp(_jzn N

1.8.2.3. Estimation basée sur le sur-échantillonnage (Oversampling) et utilisant
I'algorithme ML [17]

Cette méthode utilise le déphasage intrinseque entre les points d'échantillonnage
voisins engendré par le décalage fréquentiel.
L’avantage avec cette méthode c’est qu’elle exige seulement un seul symbole OFDM pour
réaliser une estimation fiable du CFO. La technique du sur-échantillonnage est congcu pour
calculer le décalage fréquentiel en présence du bruit, et ceci en maximisant une fonction de

colt puisque 1’algorithme ML est utilisé [17].
1.8.2.3.1. Le modele sur-échantillonné du signal OFDM

Considérant deux sous-porteuses a deux instants t, et t,, comme montre la figure
1.16 [17]. Le déphasage observé entre les deux signaux provient de deux sources: La
premiére est attribuée aux sous-porteurs eux-mémes. L'autre est dd au CFO qui provoque un

changement de phase commun & toutes les sous-porteuses.

Figure 1. 16. Déphasage entre t; et t, [17]

On considere un systeme OFDM avec N sous-porteuses. Chacun des N symboles sont utilisés

pour moduler une sous-porteuse. Les N sous-porteuses modulées sont additionnées pour
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former un bloc de symboles OFDM. L’orthogonalité entre les sous-porteuses est obtenue en
sélectionnant soigneusement les fréquences porteuses de telle sorte que chaque intervalle de
symbole OFDM contient un nombre entier de périodes pour toutes les sous-porteuses.

Si les sous-porteuses virtuels sont utilises (analogue a zéro padding en IFFT), seulement les
N, sous-porteuses sont utilisés pour moduler les symboles d'information. Nous supposerons
que les N, premiers sous porteuses sont utilisés comme sous porteurs d’information, et que

les N — N, sous porteuses restantes forment les sous-porteuses virtuelles.

Pour obtenir le modéle sur-échantillonné de signal OFDM nous écrivons d'abord le symbole

OFDM a temps continu en bande de base a I'émetteur

s(t) —rzgdols e S AGD) (1.50)

.21tk
OU chaque s, est utilisé pour moduler la sous-porteuse e’ 7, t, est le temps initial du

symbole OFDM courant (hors temps de CP), T est la duré du symbole OFDM, N est le

nombre total des sous-poreuses, N est le nombre des sous-porteuses des données.

En présence d'un canal dispersif et un bruit additif, le signal recu en bande de base a temps

continu est donné par :
.21k
r(6) = =Xhdo s HUOe T 4 e(0) (1.51)

On H(k) est la réponse fréquentielle du canal correspond au k*™¢ sous-porteuse, et e(t)

représente un bruit complexe Gaussien. Nous définissons la durée de symbole T, = —

Supposant que les instants d’échantillonnages sont : t = t, + nT + 7, OU t, est le décalage
de synchronisation initial, etn = 0, ..., N — 1. Nous avons deux observations, dépondant du
choix de 7 [17].

.(21tk

ri(n) = =3t s H(R (H 0T 1 ) (m) (152)
.(21tk 1

ra(n) = L 3ALts, H(k)e (T 29m)(m43) 4 o () (1.53)

Ou e, (n) et e, (n) sont deux bruits complexes additifs et Gaussien.
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La phase initiale due au décalage fréquentielle est supposee nulle.

Notant que si nous définissons w, = Aw. Ty, alors w, et le décalage fréquentielle Aw ne
différent que par un scalaire constant, et donc, 1’estimation de CFO est équivalente a

I'estimation du décalage de phase normalisée w,,.
Les deux signaux r;(n ) et r,(n ) peuvent s’écrire sous formes matricielles comme suit [17] :

1'1 = E(wo)Fﬁ_Nnad + el (154)
1‘2 = e](%)E(wo)Fﬁ_NnGad + 62 (155)

Oou a; = [al,..,aNd]T, avec a; = H(k)sy, .

G = diag {1, ej%, s ejw} (1.56)
E(w,) = diag(1,e/®0, ...,e/N=Dwo) (1.57)
[1 1.2n .2111
Fy_y, = \/iﬁ“ e:_JF e_JW(Nd:_l) (1.58)
1 e SHW-D . iR WNeDN-D) J

La matrice G récupere le déphasage entre x, et x, , cependant le déphasage di au décalage

fréquentiel reste constant et est égale & e/«o/2,

1.8.2.3.2. Estimation de CFO en absence de bruit

Tous les valeurs du vecteur a; sont des inconnus, et du fait que a; est commun entre
les deux signaux r; etr,, ceci va faciliter I’estimation du CFO (w,). On définit y,, et
y,comme sulit :

V1= FN—NdE}[(w)rl (1.59)

Y2 = e T2 6% Fy_y E¥ ()T, (1.60)
En DP’absence du bruit, I’estimée unique du CFO est celle qui permet d’obtenir 1’égalité
suivante [17]:
Y1 =Y2=0Qq (1.61)
Pour démontrer ce résultat, nous donnons 1’hypothése suivant [17].

L’hypothése 1: S'ilyaw € [0,27] et w, € [0,27] tels que:
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L Wo— W
FN—NdEH(w)E( wo)F?\Lz[—Nd =el 2 GHFN—NdEH((‘))E( wO)FI}V[—NdG (1.62)

Alors, nous devons avoir w = wy.

Les matrices E(w) et E( w,) sont définies par 1’équation (1.57) avec les paramétres w et w, ,
respectivement, et G est donnée par 1’équation (1.56).

L hypothése 1 décrit une maniére simple pour trouver parfaitement le décalage fréquentielle
en l'absence du bruit. C'est-a-dire, nous recherchons w dans ’intervalle [0,27r] tels que y, et

y, sont identiques.

1.8.2.3.3. Estimation de CFO a la présence de bruit

En présence du bruit, I’estimation du CFO est obtenu en minimisant la distance

entre y, et y,.

@ = argmin, (y; — YZ)H()H - ¥2) (1.63)

1.8.3. Estimation Semi-aveugle [21]

L’estimation semi-aveugle associe a 1’algorithme dédié a I’estimation aveugle un autre
algorithme d’estimation basé sur les symboles pilotes. Ces pilotes sont actuellement utilisés
dans la majorité des standards des systemes de transmission pour plusieurs objectifs. Dans
notre cas, on va les exploiter pour faire 1’estimation conjointe du CFO et du canal.

Dans ce paragraphe, nous adoptons une écriture matricielle pour poser le probléeme

d’estimation pour 1’équivalent en bande de base d’un systeme OFDM a temps discret.

1.8.3.1. Formulation et développement mathématiques

Dans le reste de la thése nous adoptons les notations suivantes : les lettres majuscules
(minuscules) gras désignent respectivement les matrices (les vecteurs). Les scalaires sont
désignés par des lettres minuscules simples. I, représente la matrice identité de taille (N X
N),()™,()T et (.)* désignent respectivement I’hermitienne, la transposée et le complexe
conjugué d’une matrice ou d’un vecteur. E[.]etdiag[x] désigneront I’espérance et la
matrice diagonale dont la diagonale est le vecteur x ;[Fylmn = VN X exp(—j2mmn/N)

représente  la  matrice de la FFT de taille (NxN). On définit
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fy(w):=[1,exp(jw), ...,exp(j(N — 1)w)]". Prenons le modéle équivalent en bande de

base a temps discret d'un systeme OFDM en présence du CFO, présentés par la figure 1.17,

S(l) Insertion
of
S/ NSCs
P &

Pilots

Figure 1. 17. Modéle discret en bande de base d’un systeme OFDM [27].

Supposons que chaque symbole d'information s(n)est pris a partir d'un ensemble
d’alphabet fini. Collectant N, symboles d'information dans un bloc, on désigne la
n®me entrée du k*™e bloc par [s(k)], = s(k Ny +n). A I'émission, des symboles pilotes
(soient nuls ou non-nuls), sont ensuite insérés dans le vecteur C(k) pour former le vecteur
u(k) de longueur N.

Aprés l'insertion des pilotes, nous appliquons IFFT par la multiplication a gauche de chaque
bloc (k) avec F3f. Ensuite, on insére le préfixe cyclique (CP) via la multiplication & gauche
par la matrice T, = [I1,y Iy]", (ou la matrice I7, est composée des derniéres L colonnes
de Iy, et L est le nombre des coefficients du canal). La taille du CP, N, doit vérifier que
N¢, = L pour éviter I’interférence entre les blocs OFDM. Aprés la conversion parallele-série
(P/S), les blocs résultants u(k) = {Tchﬁ ﬁ(k)}ggl de taille (P x1)(avecP =N + L)
seront transmis a travers un canal sélectif en fréquence h(1),1 € [0, L]. Ce canal incorpore des
filtres d’émission g,(t) et de réception g,.(t) ainsi que le filtre modélisant le milieu de
transmission a trajets multiples sélectifs en frequence g, .(t), c-a-d h(t) = g, * g, *
gr,e|t=lT, ou  designe le produit de convolution et T est la période d’échantillonnage qui est
choisie égale a la période du symbole. Soit f,, le décalage fréquentiel (en Hertz), qui pourrait
étre due a I’effet Doppler et/ou a la différence des fréquences générées par les oscillateurs

d'émission et de réception. En présence du CFO, les échantillons regus peuvent étre écrit
comme [21]:

x(n) = &/ Thy h(Duln — ) + n(w) (1.64)
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Ou n(n) est le bruit blanc gaussien avec une moyenne nulle et une variance 62, wy = 2nfy T
désigne le CFO normalise.

La séquence x(n) est ensuite convertie en série-paralléle (S/P) en blocs de taille (P x 1),
avec [x(n)]p = x(kP + n). La sélection de la taille de bloc P d’étre supérieure a la taille du
canal L implique que chaque bloc recu x(n) ne dépend que de deux blocs transmis
consécutifs u(k) et u(k — 1) ce qui produit I’interférence entre blocs (IBI).

Afin d'¢liminer I’IBI au niveau du récepteur, le CP est éliminé par la multiplication de x(n) a
gauche par la matrice R, = [Oyx, In], ce qui s’écrit comme y(k) = R ,x(n), et se

traduit par la relation suivante [6]:
y(k) = ejwokPchDP (wO)HTCpF}]V{ﬁ(k) + chﬂ(n) (165)

ou n(k) = [n(kP),n(kP + 1), ...,n(kP + P — 1)]T, H est une matrice de Toeplitz de taille
(P x P) et Dp(wy) est une matrice diagonale définie
par Dp(wy) = diag[1 ef@0 giwo®-1] de taille (P x P).

Aprés des transformations matricielles, on trouve que R, X Dp(wy) = e/“°“Dy(wo)R,,
(voir annexe A). Suite a cette identité nous obtenons : H. = R, HT ;,,, qui est une matrice
circulante du canal de taille (N x N) dont la premiére colonne est le vecteur [h(0), h(L —
1),0,...,0]7, y(k) devient alors :

y(k) = e/ oUP*DDy (wo)H Fifu(k) + e(k) (1.66)

Ou y(k) est le k¥*™¢ symbole OFDM recu. Dy(wo) = diag(] ej@o .. el@o@W-1)est
une matrice diagonale de taille (N x N) décrivant l'effet rotationnel de la phase di au
décalage fréquentiel sur chaque symbole OFDM dans le domaine temporel.

En I’absence du CFO, le fait de multiplier a gauche y(k) par la FFT, Fy, rend le canal sélectif
en fréquence équivalent & un ensemble de sous-canaux a évanouissement plat, étant donné
que FyHF3f est une matrice diagonale Dy (k).

Ou h = [A(0), ..., A (2n(N — 1)/N)]", et h(2en/N) = ¥t  h(Dexp(—j2rnl/N).
h(2mn/N) dénote la réponse en fréquence du canal. Cependant, la présence du CFO détruit

I'orthogonalité entre les sous-porteuses. Dans ce cas, 1’application de la FFT au niveau du
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récepteur ne peut pas diagonaliser le canal. Afin de remédier a ce probleme on introduit

F¥Fy = I, entre Dy(w,) et H,, ce qui conduit & 1’équation ci-dessous :
y(k) = eJ©okP*D D (wF¥ Dy (R)u(k) + e(k) (1.67)

On déduit de 1’équation (1.67) que I'estimation du CFO et du canal basées sur y(k) est un
probleme non linéaire. L’objectif est donc de concevoir des répartitions adéquates des

symboles pilotes le long de la trame OFDM pour mieux estimer le CFO w, et le canal h .

1.8.3.2. Structure d’'un symbole OFDM semi aveugle

Le signal u(k) contient a la fois les symboles porteurs d’informations, les symboles

pilotes, et les symboles nuls comme suit :
u(k) = P,u,(k) + Pyuy(k) + Ppu, (k) (1.68)

Ou les trois matrices de permutation mutuellement orthogonales P, P4, et P, ayant des

tailles (N x N,), (N xNg), et(N x N,), respectivement, et sont attribuées aux sous-
porteuses d’information, aux sous-porteuses pilotes non nuls et aux sous-porteuses pilotes

nuls. Notons que N, + Ny + N, = N.

k" received OFDM symbol with length of N ﬁ Set of NSC

I Set of pilot tones

Figure 1. 18. Structure du symbole u(k)[38].

En remplagant 1’équation (1.68) dans 1’équation (1.67), le signal recu prend la forme suivante:

y(k) = e/ P*UD  (wo)F{F Dy (R)[Ppu, (k) + Pauy(k) + Pou, (k)] + e(k)  (1.69)
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1.8.3.3. Estimation semi-aveugle du CFO

Si le CFO était absent (w, = 0 ) dans I’équation (1.69), alors comme dans [21], nous
pourrions isoler du bloc recu la partie correspondante aux symboles pilotes, et en rassemblant
plusieurs blocs de symboles pilotes, nous pourrions finalement estimer le canal.

Malheureusement, la présence du CFO détruit I'orthogonalité entre les sous-porteuses,
ce qui rend I’estimation du canal non précise méme en présence de symboles pilotes. Ceci
nous oblige a acquérir en premier lieu une estimée pour le CFO, et & estimer le canal en
deuxiéme étape.

Puisque P., est une matrice de permutation et Dy (k) est une matrice diagonale, il n’est pas

difficile de vérifier que Dy (h)P,, = P,Dy, (h(k)) (voir annexe A), ol h(k) est formé par

les entrées de h suivant la matrice de permutation P,,.

Dans ce sens nous allons considérer la matrice de covariance de y qui est donnée par :

R, = E[y(k)y™ (k)]
= Dy(wo)F¥ D (h(k))E[u(k)u™ ()1D¥ (h(k))FyDjf (wo) + oIy (1.70)

Ou le bruit e(k) a une matrice de covariance aI. En pratique, on peut supposer que le canal
reste invariant dans le temps sur N, blocs. Ceci permet de remplacer la matrice de corrélation
R, par son estimée échantillonnée, formée en moyennant les N, blocs (N, = K) comme

suit :

Ry =5~ Sito (Y™ (1) (1.71)

Il a été démontre dans [27] que I'espace de la colonne de R,, est constitué de deux parties, le
sous-espace signal et le sous-espace bruit. En I'absence de CFO, si E[y(k)y” (k)] est a rang
plein, le sous-espace bruit de R,, est engendré par les colonnes manquantes (I'emplacement
des sous-porteuses nulles) dans la matrice FFT. La présence de CFO introduit un changement
dans le sous-espace bruit. Semblable a [15], une fonction de colt semi-aveugle peut étre
construite pour estimer ce CFO pour le systtme OFDM. Soit w une candidate du CFO, cette

fonction de co(t peut étre écrite comme suit [27]:

J5(@) = ZNypas S (57) DR @){Ry DN (@) (57) (172)
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OU R, = Dy (wo)FY {E[u(k)u™ (k)3FyDjf (wo). Clairement, siw = w,, alors Dy(w —
wo) =Iy. Ensuite, rappelons que la  matrice F3(P:)est orthogonale &
{fN(2nn/N)}ﬁ=N_Nn+1. Donc, si w = w,, la fonction de codt J,(w) est nulle en l'absence

de bruit. Par conséquent, I’estimée du CFO peut étre calculé en minimisant J;(w)comme suit:
oy = argming Js(w) (2.73)

L’estimateur dans 1’équation (1.73) exige la recherche en ligne (line search method), sa
complexité dépend du nombre de points recherchés dans l'intervalle[—m, w]. Semblable aux
estimateurs du CFO existants qui nécessite un intervalle complet d'acquisition [15], il est
possible de réduire la complexité de @, dans 1’équation (1.73) en deux étapes: 1) restreint la
recherche dans I’intervalle plus petit que ’intervalle complet si a priori on connut que le CFO
est inclut dans un intervalle plus petit que[—m, r](c'est possible si un algorithme d'estimation
du CFO grossier a été appliqué en premier lieu); 2) évitez entierement la recherche en utilisant
I’approximation en série de Taylor ou un algorithme adaptatif a erreur quadrature moyenne
minimale (LMS, Least Mean Square) pour chercher le maximum de 1’équation (1.73) [15],

[19], [27].

1.8.3.4. Estimation a faible complexité du CFO

Dans cette section, nous présentons une nouvelle mise en ceuvre de cout tres faible, qui se
fonde sur deux considérations pratiques:

e Dans un systtme numérique typique, une synchronisation grossiére est toujours
effectuée a la partie analogique.

Par conséquent, seul un réglage fin est nécessaire dans la partie numérique [39].

e Dans les systemes actuels de communication sans fil, la stabilité de fréquence des
oscillateurs peuvent étre aussi bas que quelques parties par million par degré Celsius (
ppm/°C ) [40], ce qui contribue de maniere significative a réduire le décalage de la
porteuse. Dans ce qui suit, nous allons donc supposer que |wy| < 1.

Considérons d'abord la matrice inverse diagonale Dy*(w) a (1.72), nous pouvons écrire

Dyt (w) = diag(1, e Jo g=i2w e—j(N—l)w)
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(N 1)

—Jj

(1.74)

— e (N—l)w j(N_3)w j(l—N)w)

c"dlag(’ z el © .. el 2

Utilisation le développement en série de Taylor d'une exponentielle complexe, c'est a dire,

n!

On peut facilement montrer que [41] ;

+oo U0 pn (1.76)

n=0 ny

O
Dyt (w)=¢e"2

Maintenant, en remplacant (1.76) en (1.72) conduit a

J(@) = S0yomen 3 (22) [252 92 01| (R, ) 20 Y222 pm| £, (222)
= S et D T2 B CIOT (e (27) pi Ypm,, ()] (1.77)

Ou D = diag{(N — 1),(N — 3), ..., (1 — N)}.

Nous pouvons réécrire I'équation précédente comme

J(w) = ZZ;QO ( nm Z(an)ll.m. N=N-Np+1 {fN (Znn) Dl{R JD™" fy (Znn)}
= ¥22, aqw (1.78)

Ou les coefficients a,du polyndme J(w) sont donnés par

% = (2) Zheogmgm S [ () D0 (RAD™ 1 ()} 79

Pour minimiser (1.78), il faut calculer sa dérivée par rapport a w et la mise a zéro.

Le dérivé est donnée par

a](w) q—l
o = Z 1qaqw (1.80)
En général, il y aura jusqu'a 2Q — 1 zéros ou des racines. Le minimum estimé est donné par la
racine qui, une fois substitue dans (1.78), donne la plus petite valeur de la fonction de codt.
Les racines de la dérivée peut étre complexe ou a valeurs réelles. Cependant, nous ne sommes

intéressés que par les racines réelles. Il est intéressant de noter que dans le casQ =1, il
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existe une expression de forme fermee pour I'estimation de décalage fréquentielle, qui est
donnée par
O=-2 (1.81)

1.8.3.5. Estimation du canal

Basee sur le CFO estimé dans 1’équation (1.81), nous pouvons supprimer les termes

qui dépendent de w, de {y(k)}l,gﬁgl, et procéder a I’estimation du canal. Pour calculer

I’estimateur du canal, nous supposons temporairement que l'estimation du CFO est parfaite;
c.-a-d. @, = wy. Au niveau du récepteur, apres avoir enlevé les termes en relations avec le
CFO de I’équation (1.69), nous prenons d'abord la FFT, et puis on supprime les sous-
porteuses qui portent 1’information utile et aussi les sous porteuses nulles en multipliant les

blocs obtenus avec P{f , ce qui conduit a I’équation ci-dessous :

z(k) = e SO PP E, DI (@g)y (k)
= P¥Dy(R)[P,u, (k) + Pyuy(k) + Pou, (k)] + e(k) (1.82)

Ot e(k) = e /@ P+UPXF, DI (Dy)e(k). De la conception des matrices de
permutations P, P, et de P, nous en déduisons que P} Dy(h)P, =Dy, (h),
P}Dy(R)P,; =0, et P¥Dy(h)P, =0. Cela nous permet de découpler (séparer) les

symboles pilotes recus des symboles recus porteurs d'informations comme suit :
zp(k) = Dy, (R)u, (k) + &(k) (1.83)
De méme pour des symboles porteurs d'informations:

z4(k) = e 1@ KPTLIPIE, DI (@) y (k)
= Dy, (R)u, (k) + &(k) (1.84)

Ol e(k) = e J@okP+L pI . D L (Dy)e(k).

Puisque la matrice Dy (k) est diagonal il est facile de vérifiée que (voir Annexe A):

Egalisation adaptative aveugle et semi aveugle pour un systéme a porteuses multiples



55 | 1.9. Conclusion

Dy (R)P, = P,Dy, (hy(K))

= P, diag[F(k)h] (1.85)

Ou h,(k) contient les N, premiéres entrées de h, la matrice F(k)de taille (N, X (L +
1)) contient les premiere (L + 1) colonnes de F) . Puisque P,}pr =1Iy,, ce qui nous donne

I’équation suivante ;
Zp(k) =F(k)h + e(k)
= Bh + e(k) (1.86)

OuB = F(k).
L’estimateur du canal basé sur la moyenne quadratique minimale linéaire (LMMS, Linear

Minimum Mean Square) est donné par [21] :

hiums = (02Ry* + (BHB))_l B"z,(k) (1.87)
OuU R, :== E[hh] est la matrice de covariance du canal, et o2désigne la variance du bruit.
Puisque la matrice de covariance du canal Rjest inconnue dans la pratique, 1’estimateur au
sens des moindres carrés (LS) peut étre utilisé a la place de I'estimateur (LMMS)

h,s = (B¥B) B z,(k) (1.88)
L'augmentation du nombre de blocs N améliore les performances d'estimation du canal.
Toutefois, rappelons que cela est vrai lorsque I'estimateur du CFO est parfait. De maniére
surprenante, lorsque I’estimation du CFO est imparfaite, le contraire est vrai. Nous ne
devrions pas utiliser beaucoup de blocs parce que l'erreur de I'estimation du CFO résiduel

dégrade séverement la performance quand le nombre des blocs est grand.

1.9. Conclusion

Dans ce chapitre nous avons rappelé les principales caractéristiques du canal radio
mobile a trajets multiples ainsi que le principe de la technique de transmission OFDM. Dans
un systeme OFDM, la bande totale est divisée en plusieurs sous-bandes en utilisant plusieurs
sous-porteuses orthogonales. Un préfixe cyclique (CP), de longueur supérieure ou égale au
délai maximum de propagation du canal, permet de réduire I’ISI.

En raison de la haute sensibilité des systémes multi-porteuses au CFO, nous avons fait un état

d’art sur les méthodes existantes d’estimation du CFO a s’avoir :
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e Méthodes non-aveugles basé sur les symboles pilotes.

e Algorithmes aveugles exploitant la redondance du cyclique préfix.

e Méthodes aveugles utilisant la décomposition en sous-espaces signal et bruit.

e Algorithme ML aveugle exploitant le sur-échantillonnage du signal regu.

e Estimation conjointe semi-aveugle du CFO et du canal tirant profit de 1’existence des

symboles pilotes (nuls et non nuls).

Afin de réduire la complexité de I’algorithme d’estimation semi-aveugle du CFO, une
méthode d’approximation basée sur le développement, en série de Taylor de la fonction de
codt a été utilisée.

Nous proposons dans le chapitre 2 un algorithme ML semi-aveugle exploitant le sur-
échantillonnage effectué au niveau du récepteur. Comme nous avons développé la version
faible complexité, de cet algorithme, basée sur le développement limité en série de Taylor de
la fonction de codt.
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Chapitre 2

Estimation conjointe semi-aveugle et a faible
complexité du CFO et du canal pour le
systeme OFDM

2.1. Introduction

On appelle les méthodes d’estimation semi-aveugles pour les systémes multi-porteuses
celles qui utilisent des sous-porteuses dites "pilotes" pour effectuer 1’estimation. Les pilotes
sont des sous-porteuses dont le gain, la phase et la position dans la trame OFDM sont connues
de I’émetteur et du récepteur. L’insertion des pilotes permette de développer des fonctions de
colts qui seront utilisées pour Il'estimation du canal, la synchronisation fréquentielle, la
synchronisation temporelle ...etc.

L’effet du CFO sur les performances d’estimation du canal a été analysé dans [21], ou
on remarque que la performance de I’estimateur du canal est moins bonne méme avec un
nombre important de symboles pilotes, car I'lCI existe et domine. Ainsi, il est important
d’effectuer une estimation et une compensation du CFO avant I'estimation du canal et avant
I’égalisation, pour une bonne détection des données transmises. Plusieurs méthodes
d'estimation conjointe du CFO et du canal existent dans la littérature [21], [41]-[42].

Nous proposons dans ce chapitre une méthode d’estimation ML semi-aveugle basée
sur le sur-échantillonnage qui permet d’estimer le CFO conjointement avec 1’estimation du
canal.

L’algorithme ML se caractérise par sa complexité de calcul trés élevée. Pour y remédier, nous
avons proposé des algorithmes adaptatifs ainsi que des algorithmes itératifs basés sur

I’approximation en série de Taylor des fonctions de codts.
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2.2. Estimation semi-aveugle conjointe de CFO et du canal basée sur le

sur-échantillonnage

Basée sur le sur-échantillonnage au niveau du récepteur, une estimation aveugle du
CFO pour un systeme OFDM a été proposée dans [17]. Cette méthode exploite le déphasage
intrinseque entre les points d'échantillonnage voisins provoqués par le décalage fréquentiel
commun a tous les sous-porteuses. Dans ce paragraphe, nous dérivons une estimation
conjointe semi-aveugle du CFO et du canal basée sur 1’algorithme ML. Dans la perspective de
réduction de la complexité des méthodes proposées, nous allons utiliser 1I’approximation en
série de Taylor de la fonction de co(t en premier lieu, et un algorithme itératif en deuxieme

lieu.
2.2.1. Modele du signal OFDM

Le modéle en bande de base du systeme OFDM en présence de CFO est représenté par
la figure 2.1. Pour obtenir le modele échantillonné du signal OFDM, nous écrivons d'abord le
symbole OFDM complexe a temps continu en bande de base au niveau de I'émetteur :

Sk

S/P IFFT | CP || h(n)

e JnAwT g

i ;<—e(n)

] PIs FFT‘_>C'2 | Sync

A

Figure 2. 1. Modeéle discret en bande de base d’un systeme OFDM [17].

1 _ TULIO
s(6) = = TR=g sl T (2.2)

.21k
Ou chaque s, est utilisé pour moduler la sous-porteuse e’ 7 °, t, est le temps initial du

symbole OFDM courant, T représente la durée du bloc OFDM, N est le nombre total de sous-
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porteuses divisé en deux sous-ensemble : N,, sous-porteuses pilotes (N, symboles pilotes) et
N, sous-porteuses de données (N, symboles de donneées) c.a.d. N, + N; = N.
En présence d'un canal dispersif et d’un bruit AWGN, le signal recu en bande de base a temps

continu est donné par [43]:

x(t) = Zkezvp ckae T YkeNg skae Ty e(t) (22

. . . B _jemlk
OU H, est la fonction de transfert du canal a la k**™¢ sous-porteuse. H, = Yi-d hje” v ,

{h;} sont les coefficients du canal, et e(t) est un bruit gaussien complexe. c, et s
correspondent aux pilotes et aux symboles de données, respectivement. Les symboles pilotes
sont supposeés étre non nuls.

Supposant que les instances d'échantillonnage sont donnés par t = t; + nTy + 7, oU

T =£ est la durée du symbole, t, est le décalage de synchronisation initiale, et n =

. . , . . T,
0,..,N —1. Si I'on considére un échantillonnage aux instances T =0 et 7 = ;S les deux

échantillonnes d'observations en présence de CFO sont données par:

11(1) = o [Svew, cutee T + Sy, siie (7000 4 ) @3

1) = 5 [ Sk, et TN 4 By, st o)) 4 e,y (24

N s s s o1
Ou wg (un nombre réel) représente le CFO normalisé a =

Les signaux (2.3) et (2.4) peuvent étre réécris sous la forme matricielle comme suit :

x; = P(wo)(Fpa, + Faay) + € (2.5)

@0
x, = e’ 2 ®(wo)(Fppa, + Fapaay) + e, (2.6)
Avec

D(wy) = diag{l, elwo ejwo(N—1)}

F, = \/iﬁ[fo:---;prq]; Fg= \/LN[pr'-"'fN—l]
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j2mn j27rn(N—1)]T

£ = [1,eT, e

LT _TT(N —1)
¢p=diag{1,e1ﬁ,...,e1 N }

) jﬂ jn(Np+1) jn(N_l)
P, =diagie’ v, el N ., el N

a, = Cﬁph, a; = Sﬂdh
C =diag {cl, ...,CNp}; S =diag{sy, ..., Sq}

By, = [YLYZ» ---»VN,,]H; Ba= [VNp+1:pr+2: ---»VN]H

j2mm j2mrm(L—-1) T
Ym=1|1,e N ,..,e N ]

h = [hy, hy, ..., hy—1]"

Lorsque les caractéristiques statistiques du canal ne sont pas connues, il est
raisonnable de considérer h; et a;, = s, Hy en tant que paramétres déterministes inconnus
[35].

Les deux matrices ,, et ¥, representent le déphasage entre x; et x, en raison de la

différence des fréquences de sous-porteuses, tandis que le déphasage a cause de décalage

.0

fréquentiel entre x; et x, est un scalaire constante e’z .
En raison de I'orthogonalité entre les sous-porteuses, nous avons FZI{FP = 0,, ou de maniere
équivalente F3f Fy = Oy.

Dans un systtme OFDM pratique, le nombre de sous-porteuses qui portent
I'information est en général inférieure a la taille du bloc DFT, c.a.d. N; < N. La présence de
CFO détruit I'orthogonalité entre les sous-porteuses et génere I'ICI, ce qui se traduit par :

Fi{®(wo)F, # Iy, [15].
2.2.2. Estimation semi-aveugle de CFO Basé sur le sur-échantillonnage

Nous allons définir y; et y, comme suit :

y, = Fif o™ (w)x;+Ff o™ (w)x, (2.7)

Y2 = e_j%IPZ[FZ[‘DH(G))xz + e_j%/}g[FZ{[(D}[(w)xz (2.8)
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En l'absence de bruit, et si I'on considére la connaissance parfaite de CFO c.a.d.

w = wy, il est facile de vérifier que
Yi=Y=a,tay (2.9)
En présence du bruit, et du fait que a,, et a; sont communs entre x; et x, comme mentionné

dans I'équation (2.5) et (2.6), on peut en déduire un estimateur semi-aveugle de CFO en

minimisant la fonction de co(t suivante [43]:

@ = arg min,, [Epilot(w) + $aata (w)] (2.10)

OU &pior(w) et &gqeq(w) sont les fonctions de colt pour les pilotes et les données,

respectivement, définis comme suit :

Enitor (@) = ||¥1p — V2| (2.11)

$aata(@) = |[y1q — J’zd”2 (2.12)

Avec

ylp = Fé’){¢j{((‘))x1
Yop = e 2PXFI @ (w)x,
Yia = F‘Zfd’}[(w)xl

Yoa = e 2PY FH @ (w)x,

Notant que dans le cas aveugle (absence de pilotes), la fonction de codt dans (2.10) est

équivalente a celle donnée dans [17].
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2.2.3. Estimation conjointe ML semi-aveugle du CFO et du canal basé sur le sur-

échantillonnage

Supposant que e, et e, dans (2.5) et (2.6) sont deux vecteurs de bruits gaussiennes
complexes non corrélés, ayant une matrice de covariance o2I . La fonction de vraisemblance

peut étre écrite comme suit [43]:

f((l)O; Qa, h) =

—wexp <—$(||x1 — (o) [F,CByh + Foa|” + ||x; - /2 D (wo)[Fy,CP, R +

Fapqal ||2)> (2.13)

L'estimation de maximum de vraisemblance de w, @, h sont calculés en maximisant la

fonction de co(t suivante:
@0, & h = arg max,, qn € (wo, @, h) (2.14)
Ou en minimisant de maniere équivalente la fonction de codt suivante :

{(wo @, h) = ||x; — B(wo)[FHCB, R + Fua]||”

+ %2 - e/ 2 ®(wo) [F,¥,CB,h + Fupyal ||2 (2.15)

Pour une valeur donnée de CFO, les dérivées de {(w,, a, h) par rapport a a et h sont donnés

respectivement par:

a ( ) Jh)
TR = 2F 0 () (%1 — B(@)FCByh — P(wy)Fga)

—ze"j%lnggf¢H(wo) (xz — ej%tb(wo)FpllJpCﬂph - ¢(wo)Fd¢d“) (2.16)

a ( ) ‘h)
9(woah) “0 = 2B CMF @™ (wo) (%1 — @(wo)FpCByh — D(wo)F )
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_ % 20
—2e™ %2 B CMPT FY @7 (wy) (xz — e’z @ (wo)F,P,CPyh — «b(wo)thpda)

(2.17)
En mettant a zéro les équations (2.16) et (2.17), on obtient:
~ 1 _i%o
@ = (Flot (wo)x, + e/ 2 Yl Fi ot (wo)x,) (2.18)
7 —j%

Par la substitution de a et h par leurs estimées @& et h dans I'équation (2.15), I'estimation du

CFO est obtenue en minimisant la fonction de codt suivante:

{(wo) = ||x1 — ®(wo)FHCByR — D(wo)F 4t

W ~ ;W0 ~ 2
+ ||x2 — /2 D(wo)F,P,CR, R — e’ <D(a)0)Fd1[)da|| (2.20)

2.2.4. Estimation semi-aveugle a faible complexité du CFO

En générale, les méthodes d'estimations basées sur 1’algorithme de ML sont connues
par leur complexité de calcul trés élevées. Pour y remédier nous proposons dans la suite une
approximation, par troncature au premier ordre, du développement en série de Taylor du
terme exponentiel (e/ %) apparaissant dans la fonction de codt. Ensuite, un algorithme itératif

de cette approximation est développé.

2.2.4.1. Approximation du premier ordre de la fonction de coiit
Pour cela, nous allons définir:
g1 =F,CB,h+ F,a

g = Fplppcﬂpii + Fapqa
La minimisation de I'équation (2.20) est équivalente a la maximisation de la fonction codt

suivante:

Y (wo) = x{{‘b(wo)g1 + g{{¢(—w0)x1
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+ xJf D (wo + %) g, + gt (— (wo + %)) X, (2.21)

L’estimation du CFO est obtenue en mettant a zéro la dérivée de 1'équation (2.21) par rapport

a w, comme suit:

I(r(wo) _ x(jD)P(wo) g1 + g¥ (—jD) P (—wo)x; + x5 (jD,) P (wo + %) 9:

dwo
+g5 (=jD,)® (— (wo + %)) x; =0 (2.22)

Oou

D, = diag(0,1,2,..,N — 1)

D, = diag(;,,2,..,N =)

En développant chaque exponentielle dans les matrices diagonales @(w,) et @ (wo + %) en

(o™
n!

série de Taylor c.-a-d. e/* = Y%,
Puisque wgy < 1, ceci nous permis de limiter au premier ordre le développement c.a.d.
(n = 1). Dans ce cas, les matrices diagonales @(w,) etd)(wo +%) dans I'¢quation (2.21)

devient :

D(wy) =1y + jweD, (2.23)

(0o +2) = Iy + jwoD, (2.24)
Par substitution de (2.23) et (2.24) dans (2.21), nous obtenons la valeur estimée de CFO

. (gi{Dlxl+g%{D2x2—(x{{D1g1+x§[D2g2))

Wy = —
0 J (g3 D2x,+g¥ D3x,+x7 D3 g, +x} Dig,)

(2.25)

2.2.4.2. Algorithme itératif d’estimation et de compensation du CFO

Le fait d’approximer I’exponentiel par le premier terme de son développement, ceci va
réduire les performances de ’estimateur ML du CFO. Pour y remédier, nous dérivons un
algorithme itératif efficace d’estimation et de compensation de CFO, se basant sur

I’approximation au premier ordre développé dans le paragraphe précédent.
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2.2. Estimation semi-aveugle conjointe de CFO et du canal basée sur le sur-
échantillonnage

L'algorithme itératif se résume comme suit:

e Pour la premiére itération, nous commengons avec la valeur initiale o = o0,
(o' représente I'estimation du w, a la [*™¢ itération). Cela suppose implicitement
que le CFO est suffisamment faible pour garantir une bonne initialisation de notre
algorithme.

e Calculer A et @& selon I'équation (2.18) et (2.19) respectivement (A et @&®
représentent les estimations de h et ar & la ™€ jtération).

o Calculer w{Ven utilisant I'équation (2.25).

e Effectuer la compensation de CFO et mettre a jour x; et x, selon I'équation (2.5) et
(2.6), respectivement.

e Réitérer les étapes précédentes jusqu'a l'obtention d’un décalage fréquentiel plus

faible (négligeable).

2.2.5. Algorithmes adaptatifs d’estimation conjointe semi-aveugle de CFO et de

canal

Une autre solution pour réduire la complexité de calcul est d’utiliser des algorithmes

I'algorithme adaptatif de type LMS.

2.2.5.1. Algorithme Adaptive pour I'estimation de CFO
L’estimée du CFO a I’instant n, w,, est mise a jour suivant I’algorithme -LMS comme

suit [19]:

Wnaq = Wy — p B2 (2.26)
dwo Wo=wWn

u désigne une valeur scalaire positif contrélant la convergence du processus d'adaptation (pas

d’adaptation). Le gradient de {(w,) par rapport a w, est calculé comme suit:

9¢wo) _ —2(F,CB,h + Fda)H(—j)Dltb(—wO) (x1 — ®(wy)(F,CB,h + Fd“))

6w0
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2.2. Estimation semi-aveugle conjointe de CFO et du canal basee sur le sur-
échantillonnage

—Ze_j%(Fpll)pCﬁph + Fd‘l’da)}[(_j)Dz‘p(_wo) <x2 - ej%d)(wo)(Fpll’pcﬂph +

Cette procédure itérative se répete jusqu'a la convergence.

2.2.5.2. Algorithme Adaptive pour I'estimation du canal

En utilisant la valeur de CFO estimée ci-dessus, nous développons I'algorithme
adaptatif LMS destiné a I'estimation de canal comme suit :

aq(h)
s = Iy =255 (2.28)

OuU h,, est l'estimée de h a la n'™ itération et A désigne le pas d’adaptation. {(h) et

%(hh) sont la fonction de co(t et sa dérivée par rapport a h donnés respectivement par les

équations (2.17) et (2.19), sauf que w, est remplacée par son estimée donnée par I'équation
(2.25).

2.2.6. Calcul de la complexité

Comme la complexité de calcul se mesure généralement par le nombre de
multiplications nécessaires au calcul du CFO, nous allons faire une synthese des colts de

calcul des différentes méthodes étudiées et méme non étudiées dans cette theése a savoir la
référence [15]. N, = % , A représente le pas d’échantillonnage avec A€ [—0.5,0.5] pour la

recherche de CFO par la méthode développé dans [15], [17], [21].
Comme le montre le tableau. 2. 1, la méthode d’estimations itérative de ML a une complexité
beaucoup plus faible que toutes les autres méthodes d'estimation de CFO qui nécessitent une
recherche exhaustive avec une complexité trés importante pour les systémes réels, ce qui les
rendent moins utilisées pour les systémes réels.

La méthode bloc (search method, recherche) consiste a chercher dans un intervalle
donné de la valeur de CFO qui minimise la fonction de co(t. La complexité des algorithmes

aveugles, semi aveugles, et ML- semi-aveugles, augmentent de facon linéaire avec le nombre
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N,. Tandis que I’algorithme d’estimation de CFO proposé qui basé sur I’approximation en
série de Taylor dans sa version adaptative ont une complexité de calcul

O(N(Ny)?L + N3) qui augmente linéairement avec la taille du canal L, avec L < N,,,.

Meéthodes Complexité
aveugle-bloc [17] O(N,(N®+N?%)),N, > N
aveugle-adaptative [17] O(N3 + N?)
semi aveugle (2.10) O(N,(NgN% + (Ng)®), Ny <N
ML semi-aveugle-bloc (2.20) O(N,(NN4L + N%)),L <N
ML approximation de Taylor (2.25) O(N(NZ)?L + N3)
ML semi-aveugle adaptative (2.26) O(N(NZ)?L + N3)

Tableau. 2. 1. Complexité de calcul pour les différents algorithmes d’estimation de CFO

2.3. Egalisation fréquentielle et détection des données

Aprés la compensation de CFO et la démodulation OFDM, le signal recu est donné par

V1= F?1{¢(5)Hx1
= DNdSﬁdh-I_él (229)

Ou Dy, = Ff® (@) ®(w)F et &, = Fjid(@) e, .

Dans le cas d’estimation parfait de CFO, Dy, devient une matrice identité de taille (N, X
Ny). En absence de bruit, et si la réponse impulsionnelle du canal (k) et le CFO (w,) sont
parfaitement estimées, un simple égaliseur de forcage a zéro (ZF) g, permets de récupérer

la donnée émise a partir du signal recu y; [6]

Szf =Y19zr = S (2.30)

-1

ou g, = (Bah)" ((BR)(B)")

En présence de bruit
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- _ K ~ K\ L
5. =5 +e(Bah)” ((BaR)(BaR)")
=S+e; (2.31)
- K ~ —H\ !
Avec &, = &,(Boh)" ((BaR)(BaR)")
Les entrées de e; peuvent avoir un grand écart si g, est grande. Nous pouvons utiliser
I'égaliseur MMSE g,,mse QUi minimise le MSE entre S et son estimé S,mse = Y19 mmse -

Nous supposons que les matrices de corrélations Ry = E[SS™], et Rz, = E[?lil}[] sont

connus, le récepteur MMSE qui minimise E||S — ¥1 gmmse||? €st donnée par [6].
~\H —~ ~\H -1
Gmmse = Rs(Bah) " (Rz, + (Bah)R(B4R)") (2:32)

2.4. Résultats de simulations

Nous allons simuler le systtme OFDM en présence du CFO et des imperfections du
canal. Les différents estimateurs du CFO et du canal proposés sont testés pour différents
scénarios pour Vérifier leurs performances ainsi que leurs robustesses. Dans nos simulations,
le nombre de sous-porteuses utilisées pour le systtme OFDM est fixé a N = 32. Un canal a
trajets multiples de type Rayleigh de longueur L = 4 a été utilise. Une modulation de type
BPSK est utilisée pour le signal d'entrée.

Le SNR utilisé dans la simulation est définie par:

L-1 2
SNR = 10 logy, (El=o Ellhyl &)

o? N

(2.33)

Nous considérons comme critére de performance 1’erreur quadratique moyenne (MSE) et le

BER. Pour I’estimation de CFO, le MSE est défini par:
1 <Ny~ 2
MSEcpo = Eipzlllw(p) — wo| (2.34)

Tandis que I’erreur quadratique moyenne normalisée (NMSE) pour I'estimation de canal est

défini par:
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- 2
1 o Rp—h
NMSE channet = Non(L—1) Zg=1 ” |1|Dh”2” (2.35)

Ou I’indice p se référe a la p*®™¢exécution de simulation et N,, = 200 désigne le nombre de
simulations Monte Carlo. Afin de comparer les performances des algorithmes semi-aveugles
proposées dans ce chapitre nous dérivons le CRB dans I’annexe C.

Les différents paramétres utiliseés dans les simulations sont donnés par le tableau. 2. 2.

Parameétres de simulations Valeur du paramétre
Facteur de sur-échantillonnage N, =2
Taille de canal =4
Longueur de CP Tep =5
Nombre de sous-porteuses N =32
Nombre de sous-porteuses pilot N, =4
Nombre de sous-porteuses de données Ngy=N-N, =128
La valeur de CFO normalisée 0.1 (2_ﬂ>

Tableau. 2. 2. Paramétres de simulations

Dans la légende "BL" désigne la méthode d’estimation aveugle de CFO proposé dans [17],
tandis que «SB» et «ML» font référence a 1’algorithme semi-aveugle et I’estimation de ML
semi-aveugle donnée par les équations (2.10) et (2.20), respectivement.

Dans la figure.2.2, nous tracons la fonction de codt utilisée pour I’estimation aveugle du CFO
[17] avec les fonctions de codt des méthodes semi-aveugle (SB) et ML. On remarque que la
fonction de colt de la méthode ML proposée présente un minimum unique (minimum global)

qui coincide avec la valeur exacte du CFO a estimer.
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1800 ¢ : : : : : : : :
BL [17]
1600 Ftx SB It
7 N / | ML
1400
1200 - -
c
S
= 1000
c
2
g 800
(@)
600
400 1
200 oy —
O- SN \\ / N =
05 04 -03 -02 -01 0 01 02 03 04 05

Figure 2. 2. Fonction de cout en fonction de la valeur de CFO

La figure.2.3 montre les erreurs d’estimation (la différence entre w,,; €t w, ) pour les
estimateurs aveugles et semi-aveugles adaptative par rapport au nombre d’itérations. Le pas
d’adaptation u est choisi g = 7 x 10> pour la méthode aveugle et u =7 x 10~* pour la
méthode semi-aveugle.

On remarque, d’apres la figure.2.3, que 1’estimateur semi-aveugle converge plus rapidement

que I’estimateur aveugle.
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L L L L
ML, step size = 0.0007 ||
— BL, step size =0.00007 ||
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Figure 2. 3. Erreurs d’estimation en fonction de nombre d’itérations

La figure.2.4 représente le MSE de CFO en fonction du SNR. Nous observons que Les
estimateurs fournissent des bonnes performances méme en présence d’un faible rapport signal
sur bruit. Pour un SNR = 5 dB par exemple, le MSE de I’estimateur semi-aveugle est de
’ordre de 10~%5.

Les courbes des estimateurs semi-aveugles sont plus proches de la courbe théorique de CRB
que les estimateurs aveugles. Le nombre de symboles pilotes utilisés pour I’estimation SB est
egale a 4 (N, = 4). Une amélioration de la performance peut étre obtenue avec un nombre

supplémentaire de pilotes.
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Figure 2. 4. MSE versus SNR

La figure .2.5 vient pour confirmer que plus le nombre de pilotes augmente plus la

performance s’améliore.

10 I
SB [
—=— ML |[]
—b>— CRB 4
10°
Q —
e} -
(H1]
)
10°
—
10" c c c c -
2 4 6 8 10 12 14 16
Np

Figure 2. 5. MSE versus le nombre de pilots.
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Le MSE de I’estimateur itératif a faible complexité de CFO est montré dans la figure.2.6.
Nous pouvons voir que la performance de I'estimateur ML s’améliore avec 1’augmentation du
nombre des itérations. Pour des grandes valeurs du SNR, les courbes des MSE s’approchent

étroitement de la courbe du CRB.

10°
BL .
. <& SB I
-l[)\ — .
10 = 1liter ML 5
>— 2 iter ML |7
—P>—3iter ML |-
10'2 —~— CRB E
(@) SV~ \ﬁa\
< 10 =
w
n = —
= —
] ~—_~—_\\¢
10" — %3\
5 TS
10 =
=
0 5 10 15 20 25

SNR(dB)
Figure 2. 6. MSE du CFO versus SNR utilisant I’algorithme itératif.
La figure. 2.7 représente le MSE normalisé des estimateurs de canal en fonction du SNR.

Nous comparons les résultats avec les cas idéaux, ou le CFO est parfaitement connu. Les

résultats de nos estimateurs semi-aveugles proposés sont plus proches du cas idéal.
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Normalized MSE(channel)

récepteur de référence avec une connaissance parfaite de la réponse impulsionnelle du canal et
du CFO est utilisé. D’apres cette figure, la méthode aveugle présente un résultat médiocre par
rapport aux résultats obtenus par les méthodes semi-aveugle. Ceci est d a I’utilisation de

I’égalisation fréquentielle FDE (Frequency Domain Equalizer) basée sur les coefficients du

10" E
W/O estimation T
—oBL :
—HB-—SB !
o ML |
| / —B— perfect
10"
\rw
& :
\t o ~
E = ~
\ Bk
10-1 \5\
\%ﬁ
. \g
10° - - -
| | | - 20 25

Le BER pour différents détecteurs de données est représenté sur la figure.2. 8. Un

SNR(dB)

Figure 2. 7. MSE normalisé du canal en fonction du SNR.

canal estimés par les pilotes insérés dans le symbole transmis.
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Figure 2. 8. BER versus SNR

2.5. Conclusion

Dans ce chapitre nous proposons 1’estimation conjointe semi-aveugle du CFO et du canal
basée sur le sur-échantillonnage du signal recu pour les systtmes OFDM d’une part et sur les
symboles pilotes d’autre part.

Sur la base de I’approximation du développement en série de Taylor, un algorithme a
faible complexité a été développé. Les résultats de simulation obtenus montrent 1’exactitude
des résultats obtenus puisqu’elle s’approche étroitement du CRB d’une part, et d’autre part la

supériorité des algorithmes semi-aveugles par rapport a I’algorithme aveugle.
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Chapitre 3

Egalisation aveugle et semi aveugles
conjointement avec l'estimation du CFO a
faible complexité pour les systemes MC-
CDMA

3.1. Introduction

Récemment, un grand intérét est porté sur l'utilisation de I'information présente dans
I'intervalle de garde des systemes a porteuses multiples pour identifier ou égaliser le canal.
L'idée de base est de restaurer la propriété cyclique introduite par l'intervalle de garde (appelé
aussi préfixe cyclique). Cette propriété est perdue a cause des effets néfastes du canal [44]
figure 3.2. Malheureusement, I'égalisation du canal utilisant I'lG nécessite un nombre de bits
important pour qu'elle soit efficace.

Pour compenser cette défaillance, on ajoute un autre critére basé sur les codes non-
utilisés par la station de base (EC pour Excess codes). Il est basé sur le fait que dans les
systémes sans fils CDMA, le nombre d’utilisateurs dans une cellule est inférieur au facteur
d'étalement [45]. Grace a l'orthogonalité entre les codes utilisée, générant un sous-espace
signal, et les codes non utilisées générant un sous-espace bruit, on peut déterminer I'égaliseur
dans le domaine temporel.

Les systemes multi-porteuses sont trés sensible au décalage fréquentiel que les

systemes mono-porteuses. L'orthogonalité entre les sous-porteuses dans les systemes MC est
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perdue a cause du décalage fréquentielle. La raison pour laquelle, le CFO doit étre estime et
compens¢ avant d’effectuer la démodulation OFDM sinon I’estimation de 1’égaliseur devient
difficile. De nombreuses méthodes aveugles et non aveugles qui égalisent le canal dans le
domaine temporel pour éliminer I’I1SI ne considéré pas la présence du décalage fréquentielle
ou supposent que le décalage fréquentielle est parfaitement estimé [10], [45].

Dans ce chapitre, nous considérons un systtme MC-CDMA avec la présence du CFO.
Nous proposons une approche aveugles et semi aveugle pour estimer conjointement le CFO et
I'égaliseur dans le domine temporel basée sur le CP et sur I’orthogonalité entre les codes
d’étalement dans le systtme MC-CDMA. Pour réduire la complexité des algorithmes

proposés, nous avons développé un algorithme adaptatif basé sur le critére LMS.

3.2. Modele du systeme

Le modéle discret du systtme MC-CDMA en bande de base pour M utilisateurs est
montré dans la figure 3.1. Soit P la longueur du préfixe cyclique (quelques bits appartenant au
symbole OFDM utilisé comme intervalle de garde). Soit h(n),n € {0, L — 1} les coefficients
du canal a trajets multiples. Le i*™€ bit du m*®™eutilisateur est multiplié par une séquence
d'étalement apériodique ¢c™(i) = [¢™(i, 1), ..., ¢™(i,N)]" de longueur N. Cette séquence est
le produit d'une séquence d'étalement périodique de Walsh
Hadamard w™ = [w™(1), ..., w™(N)]" par une séquence complexe longue de

brouillage a(i, j). Alors:
(@, j) =wm(a(,j),j€f{l,.., N} 31)
Le symbole de donnée étalé correspondant a a™ (i) s’écrit comme:
b™(i) = a™(i)c™(i) (3.2)
Pour une transmission multi-porteuse, le vecteur b™(i) de taille (N x 1) est modulé en
utilisant IFFT, représentée par ’opérateur F3f, ce qui donne un vecteur u™(i) de longueur

(N x 1):

u™(i) = F¥¥b™(i) (3.3)
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e(i)
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Figure 3. 1. Systeme MC-CDMA discret en bande de base [9].
+—Tcp—4 Ty T cp—t T N
) Préfice
Crlias Cydligue

Symbole m-1 Symbole m

Figure 3. 2. Ajout du préfixe cyclique [28].

Pour compenser les effets dispersifs du canal, on utilise la matrice d’insertion du préfixe
T
cyclique (CP) définie par la matrice Tp 2 [[OPX(N_P),IP]T, IN] , oll P est pris supérieure &

I’ordre du canal P > L (voir figure 3.2).

Le vecteur transmis de longueur Q = (P + N) est donné par [18] :

x(0) = [x(Q +1),..,x(iQ + Q]
= /20D g (w) (H Zh 1 TepF3 B™(1) + HO M TeoF3 b™(i— 1)) + e(0)

(3.4)

OU Dy(wo) = diag{1,e/®v,...,e/®0 @D} ¢ représente le CFO, N, est le nombre de
symboles OFDM, e(i) est un vecteur de bruit blanc Gaussien. Le produit de convolution
avec le canal est réalisé par la multiplication du signal par les matrices de Toeplitz (Q X Q)H

and H définies par [6]:

h(0) 0 w0
; h(0) w0
H=|nL-1 . S
; .0

0 . h(L=1) .. h(0)

Egalisation adaptative aveugle et semi aveugle pour un systéme a porteuses multiples



79

3.3. Estimation conjointe aveugle de 1’égaliseur et du CFO basée sur I’intervalle
de garde (GI)

[0 0 h(L—1) .. h(1) ]
P 0 :
H®O =|: ~ h(L-1)

0 .. 0 0

3.3. Estimation conjointe aveugle de I'égaliseur et du CFO basée sur

I'intervalle de garde (GI)

Dans cette section nous résumerons le travail effectué en [18], ou I’estimation
conjointe de I’égaliseur et du CFO est basée sur I’intervalle de garde et des codes non utilisés.
Basée sur la redondance de I’intervalle de garde on peut estimer 1’égaliseur & forgage a zéro

g et du CFO dans le cas bruité par la fonction de codt suivante :
~ A\ . 1 QNp—1p o . Jw N 45 2
(g, @) = argmingg . N_b2i=0 v=1 ”g (x(lQ +v)—e x(iQ+v+ N))” (3.5

. d-1 d-1, 17 ) e s _
Ou g= [g (_T)""'Q(T)] est I’égaliseur utilisé pour restaurer les propriétés du

- _ T
préfixe cyclique et x(i) £ [(x (i + %) v X (i - %)] . Ainsi g* x(i) représente la sortie

de I’égaliseur. L’équation. (3.5) peut étre réécrite comme [18]:

(§,®) = argmingg,,,g" M’ (w)g (3.6)

N 1 - . o .
O V(W) = =320 Tioa Vio¥ iy € Vip =2(1Q +v) —/@Nx(iQ + v+ N)
En remplagant g par g dans 1’équation (3.5), on peut estimer exactement le CFO comme le

minimum de la fonction de co(t suivante :

o = argming, Jq(w) 3.7

Ou

Jor(w) = =3 5E |7 (xGo +v) - vxie +v+ W) (38)

En dérivant la fonction de co(t J;;(w) par rapport a w et en la posant égale a zéro;
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3.4. Estimation conjointe aveugle de 1’égaliseur et du CFO basée sur les codes
non utilisés (EC)

a]GI((‘)) — 0 (3.9)

w

Nous obtenons exactement 1’estimée du CFO comme [19]:

Nb—l P «~ H
SYPLSE S(yays )} (3.10)

~ -1
@ =—tan =0
2N {Zl&% Yh=1R(y1y2%)

Ou y; = g x(iQ + v)et y, = g7 x(iQ + v + N).

3.4. Estimation conjointe aveugle de I’égaliseur et du CFO basée sur les

codes non utilisés (EC)

En I’absence de bruit, la sortie d’une estimation parfaite du CFO et de I'égaliseur sera
orthogonale au sous-espace €¢* (i) engendré par I’I/FFT des codes d'étalement non utilisées,
c.a.d. € (i) = F3C,,(i),. Plus précisément, ’estimation aveugle de I’égaliseur et du CFO
basée sur les codes non utilisés devrait étre la solution qui minimise la fonction de co(t
suivante [18] :

(€ D(~w)X(D)g"||”

(8,@) = argminty ciep gy =il (3.11)

Ou

. . . T d-1 a-1\17
X)) =[x@@Q@+P+1),.x((+1Q)], x(n) = [x (n + T) x(n — T)] :
et D(—w) = diag {1,e /%, ...,e JoW-DY  ¢ex = F¥(C,. (i) représente I'inverse de la
transformée de Fourier rapide (IFFT) des codes d’étalement non utilisés. La minimisation de

I’équation (3.11) conduit a :

HHRO((‘))Q (312)

(9, ®) = argming,v) o

Ou:
Ry() = 32 (x() (-0 (€0) (€*0) DX @] (319

R.(@) = =55 [(x@) D(-0) (@) (€' ®) D)X @) (3.14)
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En supposant que @ = w, Nous pouvons estimer 1’égaliseur g. Ce dernier est le vecteur propre
correspondant a la valeur propre la plus petite de la paire de matrices (Ry(w), Rs(w)). Il
existe plusieurs méthodes de décomposition en valeurs singuliéres pouvant conduire a une
bonne estimation des sous-espaces signal et bruit. Bien que la complexité de la plupart de ces
méthodes est élevée surtout dans le cas d’un canal a réponse impulsionnelle variant dans le
temps ou la poursuite des sous-espaces est nécessaire. Pour cela, les algorithmes adaptatifs
sont considérés comme adéquats pour la détection de signaux dans un canal a réponse
impulsionnelle variant dans le temps.

Pour estimer le CFO basé sur les codes non utilisées, nous remplagons g par g dans
I’équation (3.11), on peut calculer le @ comme la valeur de w pour laquelle Jg-(w) est

minimale :

a0 2
® = argmin,, ||(Z‘ex(i)) D(—w)X(i)g~

(3.15)

E | @)™ D(—w)X(i)y*”Z -1

La minimisation de cette fonction de colt dépend bien de la méthode de la recherche du

minimum.

3.5. Estimation adaptative aveugle conjointe de I'égaliseur et du CFO

Si le canal est variable dans le temps le récepteur va mettre a jour les estimées de
I’égaliseur ou du CFO d’une fagon périodique, comme il peut directement mettre a jour
I’égaliseur ou le CFO de fagon adaptative. L’approche adaptative directe peut maintenir une

performance optimale avec un ordre de complexité acceptable.

3.5.1. Egalisation adaptative aveugle de I'égaliseur basée sur l'intervalle de garde

L’égalisation adaptative aveugle basée sur I’intervalle de garde se résume comme suit :

-1 -1
. . . . ’—L /_L

e Initialiser I’égaliseur par g = [0, ...0,1,0, ... 0].

e Calculer la dérivée de la fonction de codt, ce qui donne :V(n) = H¢D(n)g.

e Calculer la mise a jour de 1’égaliseur comme suie:g(n + 1) = g(n) — uvV(n).
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e Normaliser le nouveau vecteur d’égaliseur g(n + 1) = g(n+ 1)/||g(n + 1)||.

3.5.2. Egalisation adaptative aveugle de I'égaliseur basée sur les codes non utilisés

d-1 d-1
2 2

e Initialiser I’égaliseur par un égaliseur idéal g = [0, ...0,1,0, ... 0].

e Calculer Ry(n) et Ry(n) comme donnés par les équations (3.13) et (3.14).

e Calculer la dérivée de la fonction de codt par rapport a g* , V(n) = W
g hs(n)g

e Faire la mise a jour de I’égaliseur :g(n + 1) = g(n) — uv(n).
e Normaliser le nouveau vecteur d’égaliseur g(n + 1) = g(n + 1)/|lg(n + 1)]|.

3.5.3. Estimation adaptative du CFO

Les criteres basés sur I’intervalle de garde et sur les codes non utilisés requierent une
grande complexité pour la recherche de la valeur de w qui minimise J;;(w) et Jgc(w). Pour
contourner ce probleme, on peut minimiser J;;(w) et Jz-(w) de facon adaptative en utilisant

’algorithme du gradient [19]:

Wpag = Wy — ’ua]GIouEC(w) (3.16)
ow W=wn

OU w,, est ’estimée de w & la n’™¢ itération et u est le pas d’adaptation choisi pour contréler
la vitesse de convergence.

Pour un égaliseur donné g, la dérivée de J;;(w) et Jgc(w) par rapport a w est donnée par :

d]g1(w) ~ {
w =23

=30 5 (<) (1Y G v)ereN) )} (317)

Np

dA(w) _ aB(w)
dJgc(w) _< o 5@ Al )>

dw B(w)?

(3.18)
ou

AW) = 305 [g7 (K@) D@ (€2 0) D-wx®g’|  (319)

1

B(w) = 2% |67 (X ()" D(@)E (1) P-)X (Dg'] (3.20)
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Les dérivées de A(w) et B(w) sont respectivement données par [19] :

aggu)zzm{—j_ Nb 1[gT(X(l)) D(w)T* (i) (Cex(L)) D(—w)D,X(i)g" ]} (3.21)

at;ic)u)zzm{—j— Nb l[gT(X(l)) D(a))cl(L)(Cl(l)) D(—w)DyX(i)g* ]} (3.22)

Avec D, = diag(O0,..,N —1).

3.6. Algorithme a faible complexité pour I'’estimation du CFO

Un algorithme a faible complexité pour 1I’estimation du CFO pour les systemes OFDM
a été développé dans [46]. Le principe de cette méthode étant de remplacer I’exponentielle de

la fonction de co(t par son développement en série de Taylor au premier ordre.

3.6.1. Estimation aveugle du CFO basé sur I'intervalle de garde

De I’équation (3.9) nous avons [19]:

Np-1
2joN _ i b Sp=1Y2y1"
e - Nb -1
Z Zv 1}’1}’2

(3.23)

Vu que le CFO prend de petites valeurs, le développement en série de Taylor au premier ordre
de e?/%N ie, e?/“N ~ 1 + j2wN, suffit pour donner une estimation du CFO. Cette condition
est vérifiée puisque dans les systémes actuels de communication sans fil, la stabilité de
fréquence des oscillateurs peut étre aussi faible que quelques parties par million par degré
Celsius (ppm C) [46]. Ceci conduit a I'estimation suivante du CFO :

IR

) (3.24)

LS ZNb 1217 1}’2(117)}’1 (i,v)
2N ZNb LSy Gy )
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3.6.2. Estimation aveugle du CFO basée sur les codes non utilisés

En remplacant les termes d’exponentielle dans la matrice diagonale de compensation
du CFO D(-w) = diag{1,e7®,...,e7*W=D} par leurs développements en série de

Taylor, on obtient [46]:

. (N-1) . (N-1) . (N-3) . (1-N)
D(—w)=e % = diag{e’a’ = ,el? = - 5 }
. (N-1)
=5 x 5% I diag{(N — )", (N = 3)",.....,(1 = N)"}
Ce qui permet d’écrire :
. (N-1)
D(—w) = e T x TEe, (Zf“’l (3.25)

Avec D = diag{(N —1),(N —3),....,(1 = N)}.

En limitant le développement en série de Taylor des termes exponentiels dans (3.25) au K*™e

ordre, 1’équation (3.15) peut étre réécrite comme suit:

- H . (N-1)
o = argmin,, —bZ?'zbl (Cex(i)) e /Y2 YK (;Z’)' D" X()g* (3.26)
L5 @ @) e g, U2 g =1
Ce qui peut étre réécrit comme le quotient de Rayleigh suivant [19]:
_ Cid=D i 2
R Cal(ew) e sl xwyg
o = argmin,, (3.27)
1 Np||raq ¥ —jw(N_l) +K )™ v Ak
wp Zima|| (@ @) e 2 Yo DX ()G
Ceci peut étre simplifié comme suit :
~ PN AL
® = argmin,, ZZIK"—ﬁiwk (3.28)
Ou
AN D™ <N N x s . T (Zexr VT i wron s
@ = (£) Thoogomm Tt w-m@an(@, an(® = [=(C*©) D" X(Dg",
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=™

B = () Zheopoam B ben @ B, ba(®) = (@) 0" x(g

et D=diag{(N—-1),(N-3),.. (1-N)}.

En utilisant une simple méthode de recherche, on peut calculer I’estimation de CFO comme la

valeur qui minimise 1’équation (3.28) pour K = 1.

3.7. Complexité de calcul pour les algorithmes aveugles

Les méthodes de recherche permettent de choisir une valeur estimé de CFO sur N,
valeurs candidates du CFO ( N, >» N). De plus, les méthodes de traitement par block utilisent
la décomposition en valeurs propres EVD (Eigen Value Decomposition) pour estimer
I'égaliseur. Par conséquent, la recherche et les méthodes de traitement par block augmentent
de maniere significative la complexité de calcul par rapport aux algorithmes adaptatifs ou
celles qui utilisées 1’approximation en série de Taylor. Les algorithmes basés sur I’EC sont
plus complexes que les algorithmes bases sur I’IG. Cela est di au calcul des coefficients de
polyndme et les racines qui lui associées.

L’ordre de complexité des différents algorithmes examinés le long de ce chapitre est résumé

dans le tableau. 3. 1 et, tableau. 3. 2 respectivement.

Méthode de recherche | Approximation de Taylor Adaptative
Gl O(N,N,Pd) O(N,Pd) O(N,Pd)
EC | O(N,N,dN,,N), avec | K =1, O(6(Np(Nd + N? + | 0(4(N,(2Nd +
Ny » N NexN + Ney)) 3 N2 + 2NN + d))

Tableau. 3. 1. La complexité de calcul pour les algorithmes d’estimation de CFO [19]

Méthode en block Méthode Adaptative
Gl O(N,Pd? + d?) O(Pd? + d?)
EC O(NydNg, (N + d) + d3) O(dNgy (N + d) + 6d?)

Tableau. 3. 2. La complexité de calcul pour les algorithmes d’estimation d’égaliseur [19]
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3.8. Résultats de Simulation

Dans cette partie, des exemples sont présentés pour étudier la performance de
I’estimation conjointe a faible complexité de 1’égaliseur et du CFO. Nous considérons un
systeme MC-CDMA avec un préfixe cyclique de longueur (P = 4), nous supposons un canal
a trajet multiple de type Rayleigh de longueur (L = 8). Le nombre de sous-porteuses est N =
32. Les codes d’étalement de Walsh-Hadamard sont de longueur N. la constellation
(modulation) QPSK du signal d’entrée et la génération du canal sont indépendamment

génerés pour chaque éetape de simulation. Le rapport signal a bruit (SNR) pour tous les

aZllhll?

2
O¢

utilisateurs est défini par:SNR = 10 10910( ) olo? = Els (D> = = [sy()I?

02 = Ele()|? and h = [R(0), ... h(L — D]T.

L erreur quadratique moyenne normalisée du CFO est définit par :

I
NMSE = ——y/m 180-0ol (3.29)
m IGOI

Le BER et le NMSE sont évalués sur un nombre de simulations Monte Carlo N,
correspondant a un minimum de 500 erreurs sur les symboles observées.

Dans la figure.3.3, nous tracons la réponse effective du canal (convolution des
réponses impulsionnelle du canal et de I'égaliseur) en fonction du nombre des coefficients du
canal égalisé pour les deux méthodes Gl et EC avec un SNR = 15 dB. On peut observer que
I'égalisation ramene le canal global essentiellement a un coefficient différent de zéro, les

autres sont presque égaux a zéro (approximation a une impulsion de Dirac).
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3.5 T T T T L
—S—Gl-batch

—% —Gl-adaptive ||
—H——EC-batch
—<—EC-adaptive

ECIR

30

coefficients of ECIR

Figure 3. 3. Réponse effective du canal (canal égalisée).

La figure 3.4, montre le NMSE de I’estimateur adaptative du CFO basé sur les critéres GI et
EC en fonction du nombre d’itérations et avec un pas d’adaptation u = 0.001. On peut
observer que quelques itérations suffisent, pour que les algorithmes convergent rapidement.

L’estimateur basé sur ’EC dépasse en performance celui basé sur le critere du GIL.

11 r r r 5

Gl

NMSE(CFO)
[6)]

Figure 3. 4. Estimateur MSE normalisée de CFO en fonction du nombre d’itérations
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La figure 3.5 montre le NMSE du CFO en fonction de la longueur du préfixe cyclique.
Nous remarquons que la performance de la méthode de I’intervalle de garde (GI) s’améliore
au fur et a mesure que la longueur du préfixe cyclique augmente, contrairement a la méthode

des codes non utilisés qui est indépendante du préfixe cyclique.

107 -
EC-Batch |
4 —%—EC-Low |]
AN —<—Gl-Batch |
10° —<—Gl-Low n
)
LL
O 4 \A
o 10 %
0
s
Pz
@ v -
GE o o
107 — =
10°
0 5 10 15 20 25 30

Length of CP

Figure 3. 5. Estimateur du MSE normalisé en fonction de la longueur du CP.

Dans la figure 3. 6. nous avons tracé le NMSE en fonction du SNR avec un nombre de
symboles OFDM N, = 64 et un nombre d’utilisateurs M = 16. Nous observons que la
performance de I’estimation croit en fonction du SNR. Les algorithmes a faible complexité
proposés semblent avoir des performances proches des estimations basées sur les traitements
par bloc et adaptatives. L’estimation aveugle du CFO basée sur I’EC, 1’algorithme adaptative
et leurs versions a faible complexité ont des performances meilleures que celles du Gl.
Comme on peut voit sur la figure 3.7, la fonction de colt pour les petites valeurs des SNR
(SNR = 5 dB) a de nombreux minimas (minimums locaux) sur tout I’intervalle de recherche
des candidates du CFO (intervalle d’acquisition). Cela diminue considérablement la précision
d’estimation de CFO. Un minimum global (minimum unique) de la fonction de colt peut étre
observé pour les grandes valeurs des SNR (SNR =15 dB). De plus, la précision de
I’estimation pour les méthodes de recherche et les méthodes d’adaptation dépend
essentiellement des conditions initiales, telles que le pas de recherche, le pas d’adaptation u et

la valeur initiale du CFO, qui doit étre choisi avec soin.
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Figure 3. 6. MSE en fonction du nombre de bloc OFDM.
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Figure 3. 7. Fonction de cout versus valeurs candidats de CFO

La figure 3.8 montre le NMSE en fonction du nombre de symboles OFDM pour un SNR =
15dB. Nous pouvons voir que la performance de I’estimateur s’améliore avec 1’augmentation
du nombre de symboles. On remarque que EC nécessite un nombre de symboles OFDM

inférieur a celui pour GI pour obtenir une bonne estimation du CFO.
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Figure 3. 8. MSE en fonction du nombre de block OFDM N,
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Figure 3. 9. MSE en fonction du nombre d’utilisateurs M.

La figure 3.9 mesure I’influence de 1’augmentation du nombre d’utilisateur sur la
performance d’estimation du CFO. Le SNR est de 15 dB. Nous pouvons observer que la
performance de ’estimateur croit tant que le nombre d’utilisateur ne dépassant pas 15

utilisateurs. Au-dela de 16 utilisateurs la performance se dégrade. Ceci peut étre expliqué
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comme suit : les performances s’améliorent dans 1’intervalle [1,16] car le sous-espace signal
généré par les codes utilisés devient dominant au fur et a mesure que le nombre des
utilisateurs augmente jusqu’a 16. Au-dela de cette valeur, le sous espace bruit domine, ce qui
contribue a la dégradation de la performance. La performance de la méthode basée sur le
critere Gl demeure constant quel que soit le nombre d’utilisateurs.

Geénéralement, les estimateurs adaptatifs et a faible complexité de CFO conduisent a une

bonne performance avec un ordre de complexité réduit.

100 [t I in

—  — 4 %

e e

10

——— Gl-batch
A

< Gl-adaptive
—<— Gl-Low \F
—+— Gl-perfect
107 ——— EC-batch
EC-Low
——bH—— EC-adaptive
& EC-perfect

BER

10° i i
0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20

SNR(dB)

Figure 3. 10. BER versus SNR, pour N, = 256, M = 10.
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Figure 3. 11. BER versus le nombre de block OFDM N, pour SNR=15 dB.

Les figures 3.10 et 3.11 montrent le BER par rapport au SNR pour N, = 256 et le BER en
fonction de N, pour SNR = 15 dB, respectivement. Les paramétres de simulation sont les
mémes que celles utilisés dans la figure 3.6. Pour ces deux figures, ‘Gl-parfait’ et ‘EC parfait’
font référence aux cas ou le CFO est parfaitement estimé. En présence du CFO, le critéere EC
fonctionne mieux que le critere GI pour le méme motif mentionné ci-dessus. Mais, comme on
peut le voir sur la figure 3.11, les performances de ces deux critéres se dégradent lorsque le
nombre N, augment sauf pour les cas parfaites. Ceci peut étre expliqué comme suit:

Le signal recu donné par 1’équation (3.4) aprés I’estimation et la compensation de CFO peut

étre écrit comme:

y(@©) = ePCD, (-0)x(D)
= eﬁQ(wo_a)DQ(wo — ®)HYN =1 TcpFy b™(0)
+HOYM T o Fib™(i — 1)) + &(i) (3.30)
Ou &(i) = e /®RD,(-@)e(d).
Pour une estimation exacte de CFO, la matrice D,(w, — ®) dans 1’équation (3.30) peut étre
approximé par une matrice identité. Cependant le terme de phase iQ(w, — @) devient

significativement grand lorsque 1’indice de bloc (i =1,...,N,) augmente. Ceci a pour

conséquence une dégradation significative des performances.
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3.9. Une conception semi aveugle pour I’estimation conjointe de I’égaliseur et du
CFO

3.9. Une conception semi aveugle pour l'estimation conjointe de

I'égaliseur et du CFO

Le but de I'égalisation semi-aveugle est d’exploiter l'information aveugle et
I’information provenant des symboles connus (pilotes). Les techniques semi-aveugles
robustifient le probleme aveugle et permettent d’estimer des réponses impulsionnelle plus
longues que possible en apprentissage. Pour une qualité d'estimation donnée, elles permettent
l'utilisation de séquences pilotes plus courtes. De plus, elles offrent de meilleures
performances d'estimation que les méthodes aveugle et d'apprentissage [18]. Dans cette partie,
nous dérivons une approche d’estimation conjointe semi aveugle de 1’égaliseur et du CFO
basé sur les pilotes nulles et non nulles multiplexés avec les symboles d’information
transmis. Les pilotes nuls sont utilisés pour estimer le CFO tandis que les pilotes non nulles
sont congues pour estimer 1’égaliseur.

On exploite 1’orthogonalité entre les codes d’étalement attribués aux pilotes nuls (cﬁ), aux
pilotes non-nuls (cﬁ) et aux données d’information (cg4). L’expression du i**™¢ symbole

MC-CDMA, b(i), représentée sur la figure 3.12, est donnée comme suit:
b(i) = cq(D)d() + c;(DP(D) + ¢;(Dp(D) (3.31)

Ou les matrices c4(i), c5(i), c5() ont des tailles (N x Ng), (N X N;), et (N x N3)

d* (i)
— Cl —
d"a(i)
N IFFT
p'()
— CNd+1 —p
P () bG) ) Fv ) B

— CNd+Nﬁ —p

P

— CNd+Nﬁ+1 —
p(D)

— cN —>

Figure 3. 12. Conception semi aveugle du symbole MC-CDMA [20].
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représentent les matrices d’étalement de données, les pilotes non nulles, et les pilotes nulles,

respectivement.
cq() = [c1(D),c?(), ..., cNa(D)] .
c(@) = [cNari(D), ..., cNatNp(D)].

c5(@) = [cNaNe (D), .., N (D]

3.9.1. Estimation conjointe semi-aveugle du CFO et de I'égaliseur

La fonction de coit permettant de faire 1’estimation conjointe semi-aveugle du CFO et

de I’égaliseur est donnée par [20]

(@, &3) =arg min(g,w) ]c(g' w) (3-32)
2
L Za(D) et E,(0)

(9" XOD(0)) — 24D - &P

sont les matrices qui stocke les IFFTs des codes d’étalement des utilisateurs et des pilotes,

Ol Je(g,w) =3-Tiky "

respectivement.

3.9.1.1. Estimation semi-aveugle de I'égaliseur

Dans le cas idéal, w = w,, I’égaliseur g peut étre estimé comme suit [20]:

g=TY (3.33)
Ou
F= 2150 XOD(-0) (RE,D) D@)(XD)" (334)
¥ = -3 XOD(-w)E5 ()P (1) (335)
Rz, (D) = Iy — €, (DT (1) (3.36)

Cependant, la présence de CFO détruit 1’orthogonalité entre les codes d’étalement. Donc,
I’estimation du CFO s’avére nécessaire pour 1’amélioration de I’estimation de ’égaliseur et

des performances [19].
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3.9.1.2. Estimation semi-aveugle du CFO

L’orthogonalité entre les différents codes d’étalement permet de verifier facilement
que : ¢ (i) c5(D) = 5 (i) €4(D) = 0, et ¢z (Des (D) = Iy,
Si I’on considére la connaissance de 1’égaliseur g, alors I’estimation de CFO peut étre

obtenue en minimisant la fonction de codt suivante

@ = argming J.(w) (3.37)

Ol Jo(w) = 2% 9" XD (-w)e; .

Avec &5(0) = Fycy (D) .

3.9.2. Estimation séparée du CFO

Afin de supprimer le CP, on multiplie le signal recu par la matrice de suppression de

CP R.,:= [Oyx; Iy]comme suit:

y(@) = Repx(i)
= e/©0+P) (W HFY TN ™ (i) + (i) (3.38)
Ou
e(i) = R pe(i), représente un bruit AWGN de mémes caractéristiques statistique que e(i).
H= RCpH(O)TCP. Si la taille du CP est supérieur ou égale a la taille du canal, le terme qui
représente  I’ISI est supprimé car R, HVTp =0. H est une matrice circulante

diagonalisable par des pré et post multiplications par Fy et F3f [6] comme suit :

2nnl

Dy(hy) = FyHFY, hy = [A(0), ..., hR2r(N — 1)/N)]", et h(2nn/N) = Xt oh(De /W

Par conséquent, le signal MC-CDMA regu aprés I’enlévement du CP et la démodulation

OFDM est finalement reformulé dans le domaine fréquentiel comme suit :

y(@ = Fyy(@®)
= eJ©0(@+P)p (w)Dy (hy) TNL, B™ (i) + &(i) (3.39)
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Ou e(i) = Fye(i).

Basant sur ’orthogonalité entre les codes matriciels des pilotes nuls et les codes matriciels
non nuls (comprennent les pilotes non nuls et les symboles des données utiles) dans le
systeme MC-CDMA proposé, nous pouvons estimer le CFO en minimisant la fonction de

colt suivante :
1 N N o — — 112
Js(w) = mzifl||0%[(l)l)zvl(<‘))}’(l)|| (3.40)

I est facile de vérifier qu’au cas ou le canal est idéal : absence de bruit et w = w, la fonction
de codt ci-dessus s’annule. En présence du bruit, la valeur estimée du CFO est la valeur qui

coincide avec la valeur minimale de J;(w).

3.9.3. Algorithme itératif pour I'estimation conjointe semi-aveugle du CFO et de
I'égaliseur

L’algorithme itératif peut étre récapitulé comme suit:

pourl =0,1,...

e Commencant par une valeur initiale de w, soit wéo), ( wél) représente 1’estimée de w a

la ™ jtération) :
e Calcul g® selon 1’équation (3.33)

o Estimée o™ comme la valeur minimale de: NiZ'iv:"o_l||g9L[X(i)D(—a))Z'ﬁ(i)||2
b

(utilisant la technique de recherche en ligne ou la méthode de résolution appliquée au
polyndme approprié obtenu par le développement en série de Taylor de I'équation
précédente [46]).

e Effectuer la compensation du décalage fréquentiel et de mise a jour du vecteur recu
x(i) équation (3.4).

3.9.4. Algorithme d’estimation adaptative conjointe semi-aveugles du CFO et de
I'égaliseur

Le vecteur d’égaliseur g est estimé d’une maniére adaptative utilisant 1’algorithme du

gradient stochastique [47]:

glk + 1] = glk] — uv,4(¢(9)) (3.41)
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Ou u désigne le pas d’adaptation. V4 désigne le gradient par rapport a g calculé comme suit :
Vy(8(9) = g"X* (DD (w)RE, (DD (—w)X" (@) — " (D) c; (DD (—w)X" (i) (3.42)

Ou la valeur de w dans (3.42) est estimée d’une fagon adaptative comme suit :

wlk +1] = w[k] — p 22,

ow

La dérivation de J.(w) par rapport a w est donné par :

ULw) _ T glle 1 g X()D(~w)e5(DE; (DAND (@)X (D g

dw Np

—g"'X(D)AND(—w)¢;()E ()D(w)X (D g (3.43)

Ou Ay représente une matrice diagonale de taille (N x N), Ay = diag(0,1,2,...,N — 1).

Les étapes nécessaires pour estimer 1’égaliseur d’une fagon adaptative sont résumées comme

suit :
1. Initialiser du vecteur de 1’égaliseur a I’instant k = 0, c-a-d g[0] = [00...1...00].
2. Calculer le gradient V,(¢(g)) comme indiqué dans I’équation (3.42).
3. Mettre a jour le vecteur d’égaliseur selon I'équation (3.41).
4. Normalisé le nouveau vecteur d’égaliseur comme suivante g[k + 1] = %.

5. Repeter les etapes 2, 3 et 4, pour k = 2,3,4,.... (Impulsion Dirac pour h,¢f)

3.9.5. Complexité de calcul pour les algorithmes semi-aveugles

Les complexités des calculs pour les algorithmes d’estimation semi-aveugle de
I’égaliseur get du CFO considérées préecédemment sont résumées dans le tableau 3.3.
N, représente le nombre de candidates pour le CFO sur I’intervalle d’acquisition (les valeurs
candidates sont des valeurs qui peuvent estimer le CFO si elles coincident avec le minimum
de la fonction de codt J.(w) ou celle de J.(w) ).

Par exemple, si I'on considére un intervalle compris entre -0,5 et 0,5, avec un pas de

progression pour les candidates CFO de A= 10~3. Donc, on aura N, = % = 1000 candidates
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pour estimer le CFO, ce qui augmente la complexité comparativement aux méthodes

adaptatives.

Estimation semi-aveugle Estimation semi-aveugle de CFO
de I’égaliseur Estimation conjointe Estimation séparé
Méthode | o (N, (dN2(1+Ny) + | O (NN, N(dN? 0 (NyNy(NsN? + 1))
en bloc
N)) +1))
Méthode | o ((an2(1+ Ny) +N)) | O (NyNz(dN? + 1)) 0 (Ny(N5N? +1))
adaptatif

Tableau. 3. 3. La complexité de calcul pour les algorithmes d’estimation semi-aveugle de
I’égaliseur et de CFO

3.9.6. Résultats de simulation

Nous considérons les mémes paramétres de simulation utilisées dans le paragraphe
(3.8), sauf que le nombre de symboles pilotes nuls et non nuls sont égale a N5 = 2 et N; = 4,
respectivement.

Le rapport SNR pour le cas semi aveugle est définie comme suit :

L-1
SNR = 10logy, (M%) (3.44)

Le MSE entre la réponse effective du canal (Effective Channel Impulse Response, ECIR) et

le canal effectif idéal est définit par:
1 m 15 2
MSEy, = ngzlllheff(p) — eyl (3.45)

Ou N,,, est le nombre de simulations Monte Carlo nécessaire a 1’obtention d’une estimation

precise. Tzeff (p) est I’estimé du ECIR donné par :

~

-~
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L"ECIR idéal est définit par une impulsion de Dirac : h,fr = [000...1...000]".

De la figure 3.13, on peut voir que I'égalisation raméne le canal global essentiellement & un
seul coefficient différent de zéro, les autres sont presque égaux a zéro (approximation a une

impulsion de Dirac).

1 r ¥ r r
—&— BL
0.9 =3B LL
—%— SB adaptive
08 \ ideal M
0.7

ECIR

|
]

. I
| |

Figure 3. 13. Réponse effective du canal (canal égalisée).

La figure 3.14 montre le MSE d’estimation d’ECIR MSE}, par les méthodes aveugles et semi-
aveugle par rapport au SNR. Nous supposons que le nombre de pilotes non nuls N; = 4 et la
longueur de I'égaliseur est d = 23 dans tous ce qui suit. D'apreés les résultats, on voit que la
méthode semi-aveugle bénéficie de l'information supplémentaire offerte par les symboles

pilotes pour surpasser la méthode aveugle et ceci quelque soit la valeur du SNR.
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Figure 3. 14. MSE d’ECIR en fonction de SNR

La figure 3.15 montre le NMSE du CFO lorsque les méthodes en blocs et adaptative semi-
aveugle sont tracees a coté des méthodes aveugles. La valeur exacte de CFO est fixée
dwy =2x1073.

Les résultats sont évalués en moyennent 200 simulations Monte Carlo (pour chaque
réalisation, un canal aléatoire de Rayleigh avec 4 coefficients, des entrées aléatoires des
données et pilots, et des vecteurs de bruits aléatoires sont générés). Les résultats montrent que
les méthodes semi-aveugles I’emportent sur les méthodes aveugles, et que les résultats

obtenus par les algorithmes en bloc et adaptatif se rapprochent.
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Figure 3. 15. NMSE de CFO versus SNR

Dans la figure 3.16, nous tracons le BER en fonction du nombre de blocs MC-CDMA, N,.
Nous considérons un SNR = 15 dB dans cet exemple.

Les BERs des deux méthodes s’améliorent avec 1’augmentation de N, en l'absence de CFO
comme dans la littérature [18]-[19], [45]. Mais en présence du CFO les performances se
dégradent. Ceci est di a l'erreur résiduelle sur le CFO qui s’amplifie avec 1’augmentation de
I’indice i du nombre de blocs (propagation d’erreur, effet boule de neige).

Dans la figure 3.17, nous comparons les BERs en fonction du SNR des méthodes aveugles et
semi-aveugles. Nous choisissons un nombre de blocs N, = 10 pour éviter (ou minimiser)
I'effet du phénomene de rotation de phase. Les résultats obtenus confirment les observations
précédentes : les systemes MC sont tres sensibles au CFO, en particulier lorsque le nombre de
blocs est suffisamment grand, et que les méthodes semi-aveugles sont mieux que les

méthodes aveugles.
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Figure 3. 17. BER versus SNR, pour N, = 10
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3.10. Conclusion

En exploitant les propriétés structurales du signal MC-CDMA, a savoir Gl et de EC, des
méthodes d'égalisation aveugles et semi-aveugles pour un systeme MC-CDMA peuvent étre
dérivées, ensuite valorisées dans un canal de Rayleigh a trajets multiples.

Pour améliorer les performances des algorithmes précédents, nous avons utilisé une
méthode d’estimation dite conjointe semi-aveugle du CFO et de 1’égaliseur. La méthode
proposée est basée sur 1’exploit de I'orthogonalité entre les codes d’étalement des données
d’information, des pilotes nuls et des pilotes non nuls. Les pilotes nuls et non nuls sont utilisés
pour estimer le CFO et I’égaliseur respectivement.

Les résultats obtenus montrent que, le systtme MC-CDMA est tres sensible au CFO
en particulier lorsque le nombre de blocs MC-CDMA est suffisamment grand. Cette
dégradation est due au phénomene de la propagation d’erreur provoquée par I’amplification
de I’erreur d’estimation résiduelle de CFO. Comme on a constaté que les méthodes semi-
aveugle I’emportent sur les méthodes aveugles et ceci pour un nombre raisonnable de blocs
OFDM.

Pour réduire la complexité de calcul des algorithmes proposés, on a y recours aux méthodes
adaptatives et au développement en série de Taylor limité au premier ordre des fonctions de

co(ts.
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Conclusion générale

A cause des réflexions entre émetteurs et récepteurs, le signal émis a travers le canal
radio mobile subit différentes sortes de distorsion (d’amplitude et de phase). Comme elles
favorisent I’apparition d’interférence entre symboles.

L’¢égalisation est la technique adoptée dans les récepteurs de communication pour
corriger les effets de distorsion causés par le canal de transmission, tels que I’évanouissement,
I'interférence entre symbole, les non linéarités et le bruit.

Les systemes de communications actuels nécessitant la transmission des débits de plus
en plus élevés dans des bandes de fréquences de plus en plus réduites. D’ou la susceptibilité
de ces transmissions a I’IES, au évanouissement selectif et au différentes formes de distorsion.
Il est donc impératif d'utiliser des schémas de modulation qui immunisent la transmission
contre ces effets néfaste du canal radio mobile. La combinaison de la technique de modulation
OFDM avec la technique d’étalement du spectre CDMA, offre cette résistance qui lui permet
d’atteindre de bonnes performances en termes de débit, de capacité, et d’accés multiple.

Apres avoir rappelé les principales fonctionnalités d'une chaine de communication
numeérique d’un systéme utilisant la modulation OFDM dans chapitre 1, et étant donné que
I’OFDM comme toute autre modulation multi-porteuse souffre du CFO, nous avons passé en
revue 1’état de I’art des différentes méthodes d’estimation du CFO existantes.

En effet, plusieurs techniques d’estimation du CFO ont été étudiées et analysées en
détail dans ce chapitre, a savoir :

1) Techniques basées sur la séquence d’apprentissage ou des symboles pilotes sont
insérées d’une fagon appropriée dans la trame OFDM. La nature et la disposition
de ces pilotes permettent de dériver de nouvelles fonctions de colts permettant
I’estimation du CFO et de I’égaliseur.

2) Techniques aveugles ou I’estimation du CFO est basée sur certaines propriétés
structurelles du signal regu : a savoir la redondance du CP pour I’OFDM. La
méthode de décomposition en sous-espaces signal/bruit, exploite 1’orthogonalité
entre ces deux espaces pour développer des fonctions de codts. Une autre méthode
exploite la diversité crée par le sur-échantillonnage au niveau du récepteur, pour

créer une métrique permettant d’estimer le CFO.
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Vu que les méthodes d’estimation aveugle et celles basées sur les symboles pilotes ont
montrées leurs limitations en termes de performance, nous avons opté dans le chapitre 2, pour
les méthodes d’estimation conjointe semi-aveugle du CFO et du canal.

Les résultats obtenus confirme la supériorité des algorithmes semi-aveugle par rapport
aux méthodes aveugle et celles basées sur les symboles pilotes utilisés séparément.

Le troisieme chapitre est dédié a I’estimation conjointe aveugle et semi-aveugle du
CFO et de I’égaliseur en se basant sur les propriétés structurelles du signal MC-CDMA (I'IG
et EC) d’une part, et sur les symboles pilotes nuls et non nuls d’autre part.

Les résultats obtenus montrent que, le systeme MC-CDMA est tres sensible au CFO
en particulier lorsque le nombre de blocs MC-CDMA est suffisamment grand. Cette
dégradation est due au phénomeéne de la propagation d’erreur provoquée par 1’amplification
de I’erreur d’estimation résiduelle de CFO. Comme on a constaté que les méthodes semi-
aveugle I’emportent sur les méthodes aveugles et ceci pour un nombre raisonnable de blocs
OFDM.

Pour remédier aux complexités des calculs élevées caractérisant les algorithmes ainsi
proposeés, nous avons développés la version adaptative de ces algorithmes d’une part. D’autre
part, nous avons simplifié les fonctions de colt en limitant au premier ordre leurs
développements en série de Taylor.

Comme perspectives de ce travail :

e Une éventuelle extension des algorithmes semi-aveugle développés au cas de
raccourcissement du canal CSE (Channel Shortening Equalization) est
possible.

e L’exploit de la restauration de la propriété du module constant (CM) de
certains signaux modulés permet la génération de nouvelles fonctions de couts
permettant 1’estimation conjointe

e Appliquer les algorithmes dérivés au systeme MIMO-MC-CDMA.
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Annexes

Annexe A : démonstration de I’égalité R, X Dp(w,) = ej“’oLDN(a)O)RCp

Dp(wy) est une matrice diagonale contenant le CFO correspondant & chaque symbole

d’information propre a lui, voici sa notation mathématique :

Dp(wy) = diag[1 el giwo®-1)] de taille (P X P) (A.1)
L+1:P
«—
0O .. 001 0 o01n1 0 0
jw
chXDP((UO)=? O 0 10 O ego 0 (A.2)
0 - 0 0 0 1dlo 0 .. = gf@®D
0 -+ 0 /@l 0 0
=190 0 e (A3)
o - 0 0 eJwo(L+N-1)

De cette expression on peut décomposer cette matrice en deux matrices qui sont une matrice

diagonale Dy (w,)de taille (N x N) multipliée par la matriceR,,, , donc nous allons avoir :

1 0 0 0 0 .. 010 0
. jw
Ry x Do) —eont [0 € 0 @ [ D001 ol (g
0 0 .. e/oW-D 0 0 0 0 1
= e/2lDy(wo)R,p (A.5)
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Annexe B : développement de la fonction de log-vraisemblance A(6, w,)

Puisque le terme [T, f(r(n)) dans I’équation (1.30) est indépendant de 6 et w, la fonction

de log-vraisemblance A(6, w,) donnée par 1’équation (1.30) peut étre écrite par [24], [32] :

_ @b+Ng-1 f(r),r(n+N))
A(Hl (,()O) - Zn=9 log (f(r(n))f(r(n+N))> (B'l)

Le numérateur de 1’équation (B.1) suit une distribution gaussienne complexe de dimension 2.
En utilisant les propriétés de corrélation de 1’équation (1.29), le terme du numérateur devient
[32]:

|r(n)|? —Zp%[ejzm"ﬂ r(n)r* (n+N)}+|r(n+N)|2
x (o'§+0'127)(1—p2)

’ N)) = B.2
f(r(m), r(n+ N)) 2 (otrod) (1p?) (B.2)
Avec p représente le coefficient de corrélation entre r(n) et r(n + N) donné par :
* 2
E{r(m)r*(n+N)} __ 06§ __ SNR (B3)

p= VE{Ir(m) [23E{[r n+N) |2} " 62+02  SNR+1

2
Ou le rapport signal/ bruit est défini comme suivante SNR = %

e

Le dénominateur de 1’équation (B.1) est le produit de 2 distributions gaussiennes complexes

de dimension 1 :

_Irm)? )
exp( (02+02)

n(0f+0?)

frm) = (B.4)

La fonction de log-vraisemblance de 1’équation (B.1) apres quelques manipulations

algébriques devient :

A8, wy) = ¢1 + cz(ly(H)I cos(Zna)o + Ay(H)) - pCD(H)) (B.5)

Avec y(m) et ®(m) sont données par :
y(m) = Xintr(m)r*(n + N) (B.6)
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®(m) = %Zﬁnirfl‘llr(n)lz +|r(n+ N)|? (B.7)

c; et ¢, sont deux constantes indépendantes de 6 et w,. La maximisation de A(6, w,) est

indépendante de ces deux constantes, donc I’estimation avec maximum de vraisemblance est

donnée par [24]:

A6, wo) = ly(6)| cos(2mw, + 2y (6)) — p@(6) (B.8)
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Annexe C : Calcul du CRB (Cramer-Rao Bound)

Nous dérivons dans cette section la borne Cramer-Rao (CRB) pour I’estimation semi-
aveugle du CFO basé sur le sur-échantillonnage, nous mettons en évidence les principaux
étapes pour dérivées le CRB.

Nous allons définir:

I'=F,CB,:a=SB,¥=F,CB,
u = ®(wo)[Fh+ Fyal ;

20
p, = e’z ®(w))[Ph+ Fapal .
Les deux signaux regus échantillonnés a 1’instantes 7 =0 et T =§ peut étre écrit sous la

forme vectorielle comme suivant:
X1 = pte (C.1)
X2 = MU te; (C.2)
Les vecteurs x; et x, peut étre considérées comme un bruit blanc gaussien circulairement
symétrique de moyen u, and pu,, respectivement, et une matrice de covariance égale a oI.
Pour dériver le CRB, nous appliquons la théorie de CRB [48] au vecteur de paramétres
suivant :
X = [wo, hg, hy, ar, a; ] (C3)

Ou hy, h;, ay et a; représentent les parties réelles et imaginaires de h et a, respectivement.
Dans ce cas, la matrice d’information de Fisher (FIM, Fisher Information Matrix) est donnée
par [48]:

_ 2o om) 2 [6u§[ aﬂz]
F—UZER[ 120+ T | ok (C.4)

Les équations nécessaires pour dériver la matrice de FIM sont résumées dans le tableau. C. 1.

=—j(Ch+ Fya)" D, @™ (w,) — =jD1®(wo)(T'h + Fya)
awo awo
ot P opy
- — — = r
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T g i = /o
= F 900 5] = 240
L saf =1
((33’:)%: - —je"f%(l[lh + Fap a)*'D,d% (w,) Z_ZZ = jDzej%‘p(wo)(q'h + Fyy,a)
?;1 i[ = e TP D () Z_:z =Howow
%‘; %[ = _je TS () Z—Z; = je! TP (wo) ¥
glif _ e—j%(Fdlpd)}f(pﬁ(wo) 2%2 = ej%d)(wo)l‘"dll’a
UL e 7 (00) s = e T @ wrab,

Tableau. C. 1. Les différents composants de la matrice de FIM

Nous pouvons diviser la matrice F comme suit [48] :

in Fyy Flz]
02 |Fy; Fyy

F,, = a'D?a + b"D3b

F, = [3{a""D,T + b"D, ¥} R{a"D,I' + b" D, ¥} 3{a"" D,F; + b"D,F 3} R{a'’D,F,

+ b"D,F 1943
Fy = Ffz

R{c} —3{c} R{d} -3{d}]
_| Sl %R{ed  3{d} Rid}

Foo = lgeamy “spa" sge} —{e)
S{d"} W'} 3le} Rle)
a=Th+ F,a

b = lPh"‘Fdll)da
c=r"r+wvty
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d=T"Fy+W'Fapg;
e=F[Fs+ (Fap )" Fapg.

En utilisant le lemme sur I’inverse des matrices partitionnées, le CRB pour ’estimation semi

aveugle de CFO est finalement donnée par:

2
CRB,, = %(Fn — F,F33Fy)7t (C.6)
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